Capítulo 


INTRODUCCIÓN A LA ELECTRÓNICA DE POTENCIA 


La Electrónica de Potencia trata del manejo de la energía eléctrica, mediante compo- 
nentes controladores de la corriente, buscando algún tipo de transformación en su modo de 
presentación, y siempre que la principal limitación al proceso sea la de un rendimiento 
energético adecuado. Se distingue así de la Electrónica de Señal, en la que, contrariamente, 
se busca antes la fidelidad informativa que las señales eléctricas llevan asociadas, ya sea en 
codificaciones analógicas o digitales. Esta distinción, como cualquier otra, es difusa, y se ve 
puesta en tela de juicio por las aplicaciones que ponen parecido empeño en la fidelidad de 
las formas y en el rendimiento. La Electrónica de Potencia aplicada a la calidad de la red 
eléctrica es un buen ejemplo. En esta moderna disciplina tanto importa reducir pérdidas 
(por el ahorro en la explotación que comporta) como obtener ondas de corriente y tensión 
limpias, fieles al patrón senoidal que se espera en una red cuidada. En ella son frecuentes 
equipos atentos a esta hibridación de criterios de rendimiento y de fidelidad, y, entre los 
más representativos, están los filtros activos basados en convertidores de alta frecuencia y 
los inversores para ordenadores. 

El rango de potencia que llega a manejar este arte ingenieril ha crecido notablemente 
desde sus inicios con las válvulas de vacío (1904) y de gas (1914) y los primeros semicon- 
ductores de potencia (años cincuenta). Recuérdese que lo que distingue la ingeniería elec- 
trónica de la eléctrica, en cuanto a sus medios, es que aquella utiliza dispositivos amplifica- 
dores basados en el control de la corriente actuando sobre un flujo de electrones, mientras 
que la segunda emplea generadores, motores, transformadores, bobinas actuadoras (contac- 
tores, relés) y otros componentes electromagnéticos. Pues bien, si en los años ochenta se 
disponía ya de tiristores capaces de manejar miles de voltios y de amperios, en los primeros 
años del siglo XXI se ha dispuesto de transitores IGBT (con mayor capacidad de control 
que los tiristores) de 3.600 A y 6.500 V, lo que ha abierto a potencias elevadas la posibilidad 
de la hibridación antedicha rendimiento-fidelidad. 

No debe terminarse esta introducción sin apuntar el avance habido desde los ochenta 
en técnicas de investigación dentro de la ingeniería electrónica de potencia relativas a clasi- 
ficación de topologías, a los métodos de su exploración mediante análisis y síntesis cuida- 
dos, así como a los procedimientos de simulación. Ambos campos, la exploración reglada y 
la simulación fiable, allanan enormemente el desarrollo de esta disciplina en la que, por 
manejarse componentes grandes y costosos y requerir a veces instalaciones de prueba mi- 
llonarias, todo avance en la seguridad y rapidez de las fases de investigación y prueba pro- 
porciona formidables beneficios económicos. 
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1.1 GENERALIDADES 


La Electrónica de Potencia es una técnica relativamente nueva que se ha desarrollado a 
partir de la Electrotecnia y de la Electrónica gracias al avance tecnológico en la fabricación 
de los semiconductores de potencia, principalmente. Puede definirse como la técnica de las 
modificaciones de la presentación de la energía eléctrica conducida, mediante controladores 
de la corriente actuantes sobre un flujo de electrones, que busca en primer lugar rendimiento 
elevado y en segundo lugar fidelidad a las formas de onda buscadas. Cada vez son más nu- 
merosos los equipos y sistemas en este campo que añaden a las especificaciones tradiciona- 
les, relativas al rendimiento energético, otras dedicadas a limitar la distorsión de las ondas 
generadas (caso de los estabilizadores, filtros activos, inversores, y otras familias destinadas a 
la calidad de la alimentación en corriente alterna). 

Distintamente a lo que ocurre en la Electrónica de Señal, en la que se da prioridad a la 
fidelidad y a la ganancia, la característica más importante en la Electrónica de Potencia es 
habitualmente el rendimiento. Si en aquella, cuando se dedica a señales analógicas, se mo- 
dula la caída de tensión en los dispositivos amplificadores (que trabajan en la zona activa) 
para modificar o ampliar la señal de entrada, en la que nos ocupa dichos dispositivos trabajan 
casi siempre en conmutación, es decir, alternando los estados de corte y de saturación a fin 
de minimizar las pérdidas (lo mismo ocurre en la Electrónica de Señal digital). Así pues, 
cuando el semiconductor está cortado (bloqueado el paso de corriente) y sometido a una ten- 
sión alta, es preciso que la corriente de fugas sea despreciable, y cuando conduce (permi- 
tiendo el paso de corriente) ha de ser despreciable su caída de tensión, ha de estar saturado. 
Desde un punto de vista funcional, el dispositivo amplificador debe comportarse lo más pa- 
recidamente posible a un interruptor mecánico. 

Nótese que en la definición propuesta para la Electrónica de Potencia, así como en la 
descripción de la Electrónica de Señal, no se ha hecho mención al valor cuantitativo de las 
potencias manejadas, tratando deliberadamente de distanciarlas de aquellas definiciones que 
las describían, respectivamente, como electrónica de las corrientes fuertes y electrónica de las 
corrientes débiles. Las aplicaciones actuales de ambas abarcan tal multitud de campos y nive- 
les de potencias imbricados que resulta más adecuado para definirlas recurrir, como se ha 
hecho, a aspectos funcionales generales más que cuantitativos y de finalidad concreta. Para 
justificar esta decisión, compartida por muchos expertos**, no hay más que considerar, por 
ejemplo, que debido al consumo cada vez menor de los ordenadores (piénsese en los portáti- 
les de sobremesa y de bolsillo) sus fuentes de alimentación —algo que siempre será consi- 
derado como Electrónica de Potencia— manejan cada vez menores potencias, ya algunas 
veces por debajo del vatio. Y por el lado opuesto considérese que por muy grande que sea la 
potencia de una emisora de radio o TV, la etapa amplificadora final, que puede sobrepasar 
cientos de kilovatios, será siempre considerada como Electrónica de Señal, pues su prioridad 
es la fidelidad, evidentemente acompañada de una enorme fuente de alimentación que sí 
puede ser Electrónica de Potencia. 

Conviene tomar perspectiva aquí sobre el hecho de que cualquier manifestación másica 
o energética puede tener para el ser humano un doble aspecto. Por un lado el de cantidad 
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física y por otro el de significado mental. Así, un kilo de polvo-tinta para impresoras láser, o 
tóner, puede considerarse como simple masa que podría componer parte del lastre (algo ca- 
ro, por cierto) de un globo aerostático, pero convenientemente distribuida en hojas de papel 
sirve para imprimir varios ejemplares del Quijote. De la misma forma, un kilovatio «hora de 
energía eléctrica puede servir para cocinar un guiso, pero inteligentemente dosificado y co- 
dificado puede servir para enviar por la red telefónica multitud de mensajes. Pues bien, pue- 
de interpretarse que la Electrónica de Potencia se dedica a manejar con más ahínco el carác- 
ter cuantitativo de la energía eléctrica que el cualitativo, aunque este último, como ya se ha 
visto antes, cada vez le es menos ajeno. La Electrónica de Señal, por el contrario, atiende 
más al carácter significativo de la energía eléctrica sin menospreciar, obviamente, el cuanti- 
tativo. 
Un equipo electrónico de potencia consta fundamentalmente (Figura 1-1) de: 


a) Un circuito de potencia, compuesto por semiconductores de potencia y elementos 
pasivos (transformadores, bobinas, condensadores, resistencias, elc.), que relaciona la 
fuente de energía con la carga. 

b) Un circuito de control, que elabora información para comandar adecuadamente al 
primero a partir de consignas propias y de señales recibidas de la fuente, del propio 
circuito de potencia y de la carga; proporcionando finalmente unas señales de excita- 
ción que determinan la secuencia de conducción y corte de los semiconductores con- 
trolados (tiristores, transistores; cada vez menos se emplean válvulas de vacío o de 
gas). Dada la gran amplificación de estos (cociente entre la potencia manejada por el 
componente y la potencia necesaria para su excitación), la potencia consumida por el 
circuito de control es despreciable normalmente frente a las pérdidas en el circuito 
de potencia. El circuito de control está asociado a veces con un sistema de comuni- 
caciones que permite la supervisión remota del equipo con fines de mantenimiento y 
de gestión (véase el Apartado 18.7.4). 
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Ficura 1-1 Diagrama de bloques de un equipo electrónico de potencia. Adaptado de 
S. Monteso y J. L. Molina, “Desarrollo de proyectos en Electrónica de Potencia”, [1-26]. 


1.2 CARÁCTER MULTIDISCIPLINAR DE SUS RECURSOS 


La Electrónica de Potencia es un arte comprometido, en el que los fallos son caros y 
públicos, por lo que muchas veces suele ser evitada. Cuando en el curso de un desarrollo se 
estropean decenas de semiconductores que pueden costar cientos de euros cada uno la noticia 
llega a la dirección del ente investigador. Y si se produce una explosión como consecuencia 
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del cortocircuito de un condensador de potencia, por ejemplo, el fallo resulta notorio para 
todo el personal presente en la nave de ensayo. Es comprensible que muchos ingenieros 
prefieran el anonimato que proporciona lidiar en el retiro de su pupitre con un circuito elec- 
trónico de señal donde los componentes tienen un coste despreciable frente a las horas de 
desarrollo, o bien con programas informáticos aplicados a la ingeniería, en los que los errores 
ocultos suelen trascender con mucho retraso. Además, los fallos en los equipos de potencia 
pueden causar accidentes si no se toman las precauciones necesarias, y no son pocos los que 
abandonan el campo al primer susto. La Electrónica de Potencia es una profesión esforzada 
en la que todo debe estar planificado [1-26] y realizado con cuidado: las especificaciones de 
un nuevo equipo, su diseño, la evaluación del coste, sus pruebas en fábrica y en campo, su 
homologación final, su puesta en producción y sus ajustes y verificaciones. 

Además del atractivo que este reto metodológico de la Electrónica de Potencia comporta, 
no es menor el del carácter multidisciplinar de sus recursos. En un equipo electrónico de 
potencia complejo se dan cita, además del principal problema de la adecuada elección y di- 
seño eléctrico del circuito de potencia, su refrigeración, la limitación de su emisión electro- 
magnética al propio control, la limitación del ruido eléctrico generado conducido y emitido, 
la limitación del ruido acústico, el diseño de un circuito de control a veces muy complejo 
(que puede a su vez comportar circuitos analógicos y digitales), el desarrollo de programas 
asociados al circuito de control de complejidad nada desdeñable y la reducción de la sus- 
ceptibilidad al ruido emitido o conducido. Además, es necesario recordar que el diseño de 
los transformadores y bobinas especiales que muchos de estos equipos disponen exige un 
buen conocimiento de las máquinas eléctricas. Asimismo, el conocimiento de la tecnolo- 
gía de construcción de otros componentes pasivos de potencia (grandes condensadores y 
resistencias, contactores, etc.) es decisivo para realizar elecciones que no comprometan la 
fiabilidad. 

Esta seguridad de funcionamiento, finalmente, es otro aspecto esencial en casi todo equi- 
po electrónico de potencia, pues como suelen estar destinados a cumplir funciones de filtra- 
do y alimentación de instalaciones muchas veces críticas (piénsese en un sistema de alimen- 
tación ininterrumpida que proporcione energía eléctrica al servicio de control de vuelos o al 
de reserva de billetes de un aeropuerto), la seguridad de operación debe estudiarse y prede- 
cirse con todos los recursos que aporta hoy la ciencia de la fiabilidad. 

En definitiva, como contrapartida a sus exigencias para su correcto desarrollo, la Electró- 
nica de Potencia ofrece a sus fieles la posibilidad de conocer y conjugar un número de disci- 
plinas notable, que solo es sobrepasado por pocos campos ingenieriles (como la robótica). 
Además de las posibilidades que ofrece al ingeniero para obtener un desarrollo profesional 
amplio y satisfactorio, hay que señalar la facilidad de cambio de actividad que esa amplitud 
proporciona, algo nada desdeñable hoy día. No así al contrario, pues es raro el caso de inge- 
nieros de señal y programas que se aventuren en la potencia. 

La amplitud de este atractivo carácter multidisciplinar de la Electrónica de Potencia 
queda corroborada en la práctica por el hecho de que la mayoría de los profesionales con 
muchos años de experiencia mantienen un cierto grado de especialización en alguno de los 
aspectos del diseño (topología de la potencia, circuitos de control, programas para estos, 
compatibilidad electromagnética, etc.), siendo pocos los individuos que dominan plenamente 
todos ellos. Aun así, la necesidad de conocer mínimamente todos los aspectos del equipo, 
asegura en cierto grado la trascendencia al cultivador del antedicho carácter multidisciplinar 
de este cultivo. 


1.3 FUNCIONES BÁSICAS Y CAMPO DE APLICACIÓN 


Entre todas las formas de energía, la eléctrica se ha impuesto en un sinfín de aplicacio- 
nes. Pocos de los grandes campos del uso de la energía, como la tracción en carretera y la 
calefacción en sus diversas variantes, escapan a sus ventajas, entre las que cabe citar 
la limpieza de su uso, la sencillez y seguridad de su transporte, la facilidad de su gestión y la 
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versatilidad a la hora de ser transformada en otras formas de energía (mecánica mediante 
motores y electroimanes, calórica mediante resistencias, luminosa mediante lámparas de diver- 
sos tipos, química mediante baños electrolíticos y otros dispositivos, etc.) y de ser modificada 
para ejercer de vehículo significativo en los instrumentos electrónicos, y en los equipos de 
comunicaciones e informáticos que invaden nuestra vida. Sólo el almacenamiento en grandes 
cantidades y durante largo tiempo constituye una desventaja evidente para la energía eléctrica. 
A pesar de los avances en las décadas de los ochenta y noventa, los acumuladores eléctricos 
(supercondensadores y nuevas baterías) distan todavía de ser aceptables para dicha aplicación. 

La energía eléctrica se utiliza en dos formas principales: como corriente continua (c.c.), 
con sentido de circulación constante en los elementos del circuito, y como corriente alterna 
(c.a.), con sentido cambiante con una periodicidad normalmente mantenida. En los inicios de 
su generación masiva mediante máquinas rotativas en grandes centrales y distribución me- 
diante líneas a los usuarios, ambas formas se disputaron la supremacía, pues las dos presen- 
tan ventajas e inconvenientes. Hoy se emplea casi exclusivamente la generación, transporte 
y distribución en c.a. de frecuencia y tensión constantes, esta última con niveles distintos 
adecuados a la potencia manejada. 

La c.c. es más difícil de generar, pues necesita de dínamos con colectores de delgas y 
escobillas que rectifiquen las ondas alternas que de un modo espontáneo tienden a originar 
las máquinas rotativas. Estos dispositivos tienen desgaste y necesitan un mantenimiento im- 
portante. Además la distribución y consumo en c.c. tienen los inconvenientes de que los 
interruptores deben forzarse para que su intensidad se extinga y de que la transformación 
del nivel de tensión al más adecuado a cada uso específico no es sencilla. Sin embargo la c.c. 
tiene las ventajas, en líneas destransporte de gran longitud, de que la inductancia asociada a 
estas no ocasiona caída de tensión que limite la potencia transmisible y de que los cables y 
aisladores aprovechan mejor sus propiedades conductoras y dieléctricas. 

La c.a. se produce directamente mediante generadores rotativos síncronos sin escobillas. 
El transporte y la distribución en c.a. tienen la ventaja de que los interruptores actúan más 
fácilmente que en c.c. debido a los pasos por cero espontáneos de la corriente cada medio 
ciclo de su onda. Además, se cuenta con los sencillos y robustos transformadores para ade- 
cuar el nivel de la tensión a la potencia en cada tramo de la red eléctrica (típicamente, 20 kV ' 
en la generación, 400 kV en las líneas de transporte de alta tensión, 34,5 KV en líneas de 
media tensión y 400 V en las líneas de distribución locales y en las instalaciones ordinarias 
de consumo; en estas últimas la tensión fase-neutro es 230 V) de forma que las corrientes 
resultantes sean manejables, y para elegir la tensión de trabajo dentro de los aparatos y equi- 
pos finales. Además, los transformadores de c.a. proporcionan la ventaja añadida del aisla- 
miento entre primario y secundario facilitando el empleo seguro y la protección de las líneas 
y de los equipos. Sin embargo, en las líneas de transporte de c.a. muy largas (por encima de 
1.000 km en las aéreas y de 60 km en las submarinas) la inductancia asociada limita la poten- 
cia transmitida debido a la caída de tensión que origina, prefiriéndose en dichos casos la 
transmisión en c.c. en alta tensión (véase la Sección 20.13). 

Aunque, como se ha visto, la generación, transporte y distribución local de la energía 
eléctrica se realiza casi siempre en c.a. y la mayoría de las aplicaciones la utilizan directa- 
mente, muchas requieren tensión continua (ferrocarril eléctrico en c.c., baños electrolíticos, 
motores de c.c. para diversas aplicaciones, focos luminosos de gran potencia mediante elec- 
trodos, equipos de soldadura eléctrica en c.c., alimentación de instrumentos electrónicos y 
de equipos de comunicaciones e informáticos, etc.) que suele generarse mediante rectifica- 
dores a partir de la c.a. de la red. 

Visto el panorama antes dibujado de generación, distribución y uso de la energía eléctri- 
ca, se impone de forma natural que la Electrónica de Potencia, al servicio del control y la 
regulación de aquella, tiene como funciones básicas las que se derivan de interrumpir la 
energía en los circuitos de c.c. y de c.a., la de regularla y modificarla sin cambiar su forma 
fundamental, c.c. y c.a., y la de transformarla: de una a otra de estas formas. Por tanto, los 
circuitos fundamentales son los siguientes: 
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a) Interruptores estáticos de c.c. y de c.a., que permiten abrir y cerrar circuitos con 
tiempos de operación y sobretensiones controlados. 

b) Reguladores de tensión continua, que permiten variar la potencia entregada a la car- 
ga por una fuente de c.c. En los casos extremos en que esa potencia sea la máxima o 
nula, el regulador se comporta como un interruptor estático de c.c. Entre ellos se 
encuentran los: 


— Reguladores de c.c. disipativos, cuando la regulación se basa en transistores con 
caída de tensión variable. 

— Reguladores de c.c. no disipativos, cuando la regulación se basa en dispositivos 
activos trabajando en corte y en saturación, con posterior filtrado o sin él. 


c) Reguladores de tensión alterna sin cambio de frecuencia, de función idéntica a la an- 
terior, pero en c.a. Además de los reguladores disipativos y no disipativos, semejan- 
tes a los anteriores, la naturaleza alternante de la tensión permite la existencia de 
circuitos no disipativos basados en: 


— Transformadores con cambiadores de tomas en carga. 
— Reguladores de c.a. por inductancia variable polarizada. 
— Transformadores estabilizados por ferrorresonancia. 


d) Reguladores de tensión alterna y de frecuencia, o cicloconvertidores. 
e) Rectificadores o convertidores c.a./c.c., que pueden ser: 


— No controlados cuando están formados exclusivamente por diodos. La relación 
entre la tensión de c.a. entrante y la de c.c. saliente es constante. 

— Controlados cuando hay tiristores o transistores de potencia. La relación entre la 
tensión de c.a. y de c.c. es variable. 

El montaje es reversible, es decir, puede tomar potencia de la salida de c.c. 
para entregarla a la fuente de energía en c.a. de la entrada. Se dice entonces que 
funciona como inversor no autónomo. 

f) Inversores, o convertidores c.c./c.a., autónomos, que a expensas de una fuente de 
continua proporcionan una alterna de frecuencia fija o variable. 
La relación entre la tensión de c.c. y la de c.a. puede ser variable. * 


Por combinación de algunos de estos montajes fundamentales pueden conseguirse algu- 
nas de las funciones anteriores con características adicionales, si bien el rendimiento dismi- 
nuye pues la potencia es tratada más de una vez. Por ejemplo, la conversión c.a./c.a. de dis- 
tinta frecuencia puede lograrse mediante un rectificador seguido de un inversor autónomo, y 
la conversión c.c./c.c. puede conseguirse mediante un inversor autónomo seguido de un rec- 
tificador (véase la Sección 20.5). 

Por su parte, la Electrotecnia logra resolver las interrupciones mediante componen- 
tes electromagnéticos (relés, contactores), y algunas de las demás transformaciones listadas 
gracias a las máquinas estáticas, o transformadores, y rotativas, siendo a veces difícil estable- 
cer la frontera entre equipo electrónico y electrotécnico. De hecho, los estabilizadores por 
ferrorresonancia citados en c) son equipos electrotécnicos —salvo en los dispositivos de 
detección de sobrecorriente y sobretemperatura que pueden incluir— lo mismo que los 
transformadores con cambiadores de tomas cuando sus conmutadores son mecánicos. Ejem- 
plo de equipo fronterizo, electrotécnico y electrónico, puede considerarse el estabilizador 
por divisor inductivo descrito en la Sección 20.5. Entre las transformaciones electrotécnica- 
mente conseguidas con máquinas rotativas están la rectificación controlada mediante el con- 
junto motor asíncrono-dínamo y la inversión mediante el conjunto motor de c.c.-alternador. 

La Electrónica de Potencia suele proporcionar frente a la Electrotecnia equipos con las 
siguientes ventajas: 


— Mejores características eléctricas (respuesta más rápida, mejor estabilidad, mayores 
posibilidades de vigilancia y control, etc.). 
— Ausencia de vibraciones. 
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— Menor mantenimiento, al no haber partes móviles que se desgasten. 

— Mayor fiabilidad y vida, con algunas excepciones como los estabilizadores de c.a. fe- 
rrorresonantes, normalmente más fiables que sus homólogos electrónicos. 

— Ausencia de arco eléctrico, evitándose todos los inconvenientes a que da lugar (des- 
gaste de contactos, generación de ruido electromagnético, peligro de explosión en de- 
terminadas atmósferas, etc.). 


y con los siguiente inconvenientes: 


— Menor robustez eléctrica, es decir, menor capacidad para soportar las sobretensiones 
y las sobreintensidades. Esto exige el estudio exhaustivo del circuito de potencia y la 
determinación de las condiciones más desfavorables de funcionamiento (incluyendo 
en lo posible las accidentales) para cada equipo en particular. Con estas premisas se 
procede a la adecuada inclusión de redes de protección y de elementos limitadores 
que hagan el funcionamiento más seguro. 

— Algunos montajes son más caros; no obstante, este inconveniente lo es cada vez me- 
nos a medida que se avanza en la tecnología de fabricación y en la comercialización 
masiva de los semiconductores de potencia. 


Por todo ello, la Electrónica de Potencia se introduce cada vez más ampliamente en la 
industria (interruptores estáticos, control de temperatura, estabilizadores de c.a., variadores 
de velocidad de motores eléctricos, carga de baterías, convertidores auxiliares para ferroca- 
rril, electrónica del automóvil, etc.), en la oficina (sistemas de alimentación ininterrumpida, 
fuentes de alimentación de equipos informáticos, etc.) y en el hogar (control de iluminación, 
cocinas de inducción, control de pequeños motores, etc.). 


1.4 MÉTODO DE ANÁLISIS DE LOS CIRCUITOS ELECTRÓNICOS DE POTENCIA 


Casi todos los circuitos en Electrónica de Potencia funcionan con sus semiconductores o 
válvulas alternando estados de conducción en saturación y de corte. Es muy útil y no intro- 
duce un error apreciable considerarlos como ideales, es decir, cuando conducen, como un , 
cortocircuito, y cuando están bloqueados, como un circuito abierto. Cada vez que un semi- 
conductor cambia de estado, el esquema equivalente del circuito se altera y, por consiguien- 
te, tiene lugar un fenómeno transitorio en el sistema. Resulta así que el régimen permanente 
de funcionamiento está constituido por una sucesión periódica de regímenes transitorios. Los 
intervalos de tiempo en los cuales no cambia el esquema equivalente del circuito se denomi- 
nan simplemente intervalos. 

A modo de ejemplo, en la Figura 1-2 se da un circuito rectificador con la forma de onda 
de la intensidad en R. El periodo es T = tz — ty y consta de tres intervalos. 

En el intervalo 1 ambos semiconductores están bloqueados, puesto que, aunque el tiris- 
tor está polarizado directamente, su puerta no ha sido excitada. Esto ocurre en el instante £, 
dando origen al intervalo 2. En el intervalo 3 solo conduce D. 

Para estudiar un montaje es necesario primero describir su funcionamiento, es decir, 
imaginar la evolución de las diversas funciones —tensiones e intensidades en los elementos 
del circuito— durante cada intervalo. La variable independiente es el tiempo. El tratamien- 
to matemático comporta los pasos siguientes: 


a) Para el primer intervalo se escriben las ecuaciones diferenciales del circuito equiva- 
lente. E 

b) Estas ecuaciones se integran introduciendo las constantes de integración necesarias. 

c) Con las expresiones analíticas obtenidas se determina el instante en que acaba el 
intervalo, porque dejan de cumplirse las condiciones para las que es válido su esque- 
ma equivalente. 

d) Se procede de igual forma con el intervalo siguiente y así con todos los demás hasta 
el fin del periodo. 
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Señales de excitación de T 


Intervalo 1: ty < t< t, 


E, Intervalo 2: t, <t< t, 
E Intervalo 3: ft, < t< tz 


FiGuRA 1-2 Intervalos de funcionamiento en un circuito rectificador. 


Las condiciones de contorno para hallar las constantes introducidas son las siguientes: 


a) Ciertas funciones no pueden variar bruscamente —la tensión en un condensador y 
la intensidad en una bobina— y, por tanto, al principio de un intervalo tendrán el 
mismo valor que al final del intervalo inmediato anterior. 

b) Dada la periodicidad de funcionamiento, cada función tiene igual valor al principio y 
al final del periodo. En realidad esta condición está incluida en la anterior. 


Con objeto de estar familiarizados con el tratamiento analítico es conveniente repasar 
algunos temas de la Teoría de Circuitos, lo cual se hace a continuación. 
1.5 INTEGRACIÓN DE LAS ECUACIONES DIFERENCIALES 


Para cada intervalo de funcionamiento el circuito queda definido por un sistema de ecua- 
ciones algebraicas y diferenciales, las cuales es preciso integrar. Sea x la función en cuestión, 
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que generalmente es la intensidad o la tensión de una rama. En el primer miembro de la 
ecuación aparece la función y sus derivadas y en el segundo la perturbación. 
La solución consta de: 


a) La solución de la ecuación homogénea, es decir, con el segundo miembro nulo. Co- 
rresponde al régimen transitorio o régimen libre, xj, en el cual la perturbación es cero. 
b) Una solución particular de la ecuación completa, que puede ser la correspondiente 
al régimen permanente o régimen forzado, x:. 
Así pues, 
| + Xf (1.1) 
El número de constantes de integración es igual al orden de la ecuación y sus valores se 
obtienen de las condiciones de contorno. 


1.5.1 Aplicación del método temporal a las ecuaciones de primer orden 


Sea la ecuación a(d1/dt) + bx =f(t), siendo xy el valor de la función y x;, el del término 
forzado, ambos en el instante inicial t=0. 

La solución libre tiene la forma x, = K-e y, como x= x] + xp, se tiene en el ins- 
tanto inicial x, = K + x;, y, por consiguiente, la solución general es 


> o has (1.2) 


= (blade 


Al valor 1 = a/b se lo denomina constante de tiempo del circuito. Su inversa es el coefi- 
ciente de amortiguamiento, o. = b/a. 

En el caso de que el intervalo comience en el instante += ty en vez de en el supuesto 
t= 0, en el exponente de la ecuación aparece (4 — £¿) en vez de 1. 

Como ejemplo de aplicación vamos a resolver el circuito de la Figura 1-3. Se trata de un 
rectificador en que la carga es resistiva, el filtro es una inductancia y la fuente de energía 
tiene nula su impedancia interna y genera una tensión senoidal e = E, senot. Se va a 
calcular la intensidad en la carga. 


Intervalo 1: 


Tan pronto como en el instante inicial e se hace positiva, el diodo se polariza directa- 
mente y conduce. En el esquema equivalente solo aparecen la fuente, L y R, y su ecuación 
diferencial es de 

ú 
+ Ri = E, sen ot (1.3) 
dt 

En el régimen permanente —o forzado—, es decir, cuando ha desaparecido el régimen 
transitorio, es sabido que se verifica que el valor de pico de la intensidad está dado por E,,/Z, 


siendo Z= /R?+o*L? y que la intensidad está retrasada respecto de la tensión de la 
fuente un ángulo p =arctgoL/R. Por tanto, i;= (E,/Z):sen(wt— q), cuyo valor inicial es 


L 


E E, 
hp 9% p (1.4) 


El valor inicial de la intensidad es ¡,= 0, puesto que ese era su valor inmediatamente 
antes de empezar a conducir D y no puede haber discontinuidad por la presencia de L. 
La solución general es entonces 
a O ) (1.5) 
=> z fe 


El intervalo acaba cuando se modifica el esquema equivalente, cosa que ocurre cuando 
se anula la intensidad y D se bloquea. El instante final, t,, se calcula con la condición 
R 


sen po + sen (ut, — p)=0 (1.6) 
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Fuente de  Rectificador Filtro Carga 
energía 
Un 
—_Ak 
E ¡=0 
))e 
R 
Esquema equivalente en Esquema equivalente en 
el intervalo 1: 0 < £< t, el intervalo 2: t, <t< t, 


FIGURA 1-3 Circuito de primer orden. 


Intervalo 2: 


Comienza en t, y en el esquema equivalente D aparece como un circuito abierto. La 
tensión del diodo es igual a la de la fuente. El intervalo acaba cuando e se hace positiva y el 
diodo se polariza directamente, completándose así el ciclo. 

El periodo de la intensidad coincide con el de la fuente. 


1.5.2 Aplicación del método temporal a las ecuaciones de segundo orden 


Sea la ecuación a(d*x/di?) + b(dx/di) + cx =$ (0), siendo x, y x; los valores de la función 
y de su derivada y x,, y x;, los valores del término forzado y de su derivada, todos ellos en el 
instante inicial £=0. 


La solución libre es 1 =K,:e Y + K,:e 2 
1 1 2 


, siendo r, y ry las raíces de la ecuación ca- 


racterística 
Dos bb? oc qe 7) 
Mi T == 0) o 
A 2a da? a E 
b bc : 18) 
y = == (0) : 
Ea 2a la a E al 


El valor «a. = b/2a se denomina coeficiente de amortiguamiento, a w,= ze c/a, pulsa- 
ción de resonancia, y a 0) =/0%, — 0%, pulsación natural. Ambas pulsaciones coinciden 
cuando no hay amortiguamiento. 


12 O ITES-Paraninfo 


Capítulo 1. Introducción a la Electrónica de Potencia 


Para a > 0, ambas raíces son reales y el régimen libre es aperiódico. La solución es 


1 =Kje + Ke? + xs (1.9) 
con 
NA A 
K, alo — Kg) — (Lp — *4,) (1.10) 
a 
a 
K, ¡(o — 4) — lo — *4,) (110) 
A 
Para el amortiguamiento crítico es 4 = (, y hay una raíz doble. La solución es 
x=e “(K, + Kat) + x6 (1.12) 
con 
K,=%0 7 Xy (1.13) 
Ko = (19 — *g) + 0lxo — Yg,) (1.14) 


Para a < 0, las raíces son complejas y el régimen libre es subamortiguado dando lugar a 
una forma de onda sinusoidal amortiguada 


x=e “(K, cos wpt + K,sen opt) + x5 (1.15) 

con 
K, =x0 7 Xy, (1.16) 
(19 — 4) + 0x0 — Xy) 


Wo 


Ko.= (1.17) 
Este tercer caso es el que se da con mayor frecuencia en los circuitos electrónicos. 
Como ejemplo vamos a resolver el circuito de la Figura 1-4, muy usado en la conmuta- 

ción forzada de tiristores. El instante inicial tiene lugar con el disparo de T y los valores 

iniciales son uy = U; € iy = 0. Al entrar T en conducción las ecuaciones que rigen el circuito 
son 


u 1 . 
1= (1.19 s 


FIGURA 1-4 Circuito de segundo orden. 
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y sustituyendo la segunda en la primera 


o pa (1.20) 
di? E ; 
De ella 
a = (121) 
A y 0. == a 
2L a 


El valor de R está determinado por las pérdidas del circuito (en L, en T, en el cableado) 
y es muy pequeño, de manera que se cumple que a < «w, y estamos en el tercer caso. Esta 
condición significa que R < 2 E E 

El régimen permanente no existe porque no hay perturbación: uf; = 0. 

Calculemos las constantes de integración 


uy = O, (1.22) 
lo 
M0 (1.23) 
como up=0, también uy, =u;, =0 
K =U (1.24) 
a 
K,=—U, (1.25) 
Dm 
y la solución es 
0. 
u= Use “(cos yt + —sen mt) (1.26) 
y 
La intensidad está dada por 
du Da 
1= -=C==C—Ujge “senopt ' (1.27) 
dt w 


Ambas formas de onda están representadas en la propia Figura 1-4. 

El intervalo acaba cuando se anula la intensidad y T se bloquea. A partir de este instante 
la intensidad es cero y la tensión de C polariza inversamente al tiristor. 

El instante £, se calcula con la condición ¿=0 


sent, =0, osea, t=— (1.28) 


y la tensión del condensador es 
ult) = =Ug (1.29) 


cuyo valor absoluto es inferior al valor U; de partida debido al amortiguamiento. 
En la Sección 1-8 se da una tabla abreviada de derivadas e integrales que puede ayudar 
en este método de cálculo. 


1.5.3 Aplicación del cálculo operacional 


En los dos apartados anteriores se ha usado el método temporal para la resolución de las 
ecuaciones. Cuando los circuitos poseen varias mallas es preciso resolver un sistema de 
ecuaciones diferenciales y la complicación puede ser extraordinaria. Es más fácil, en la 
mayor parte de los casos, acudir al cálculo operacional, el cual permite la transformación de 
las ecuaciones diferenciales en ecuaciones algebraicas normales desapareciendo la variable 
tiempo £ y apareciendo la variable frecuencia compleja s. Este tipo de transformación tiene 
además la virtud de considerar explícitamente las condiciones iniciales del problema. 
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Se puede emplear para ello la transformación de John Remington Carson (Laboratorios 
Bell), definida por la integral 


F(s) fe *-d (1.30) 


0 
y la transformación de Pierre Simon Laplace (1749-1827), definida por la integral 


Els) = | . ft) e “de (1.31) 


0 


mucho más extendida. La función del tiempo f(t) se llama transformada inversa, o antitrans- 
formada, de F(s). A veces se escribe con el operador £”*[], de modo que puede escribirse la 
transformación inversa de este modo: 


ft) = £ Fs) su ( 1:89) 


La esencia de estas geniales herramientas consiste en que permiten obtener resúmenes 
intemporales (en el dominio de la frecuencia compleja) de evoluciones temporales, para ope- 
rar en un plano más arquetípico en el que la expresión de las relaciones y la de su solución 
se simplifican. Así, los productos en el dominio del tiempo pasan a sumas en el de la fre- 
cuencia compleja, los cocientes a restas, las integrales a productos y las derivadas a cocien- 
tes. Obtenida la solución en el dominio de la frecuencia compleja, se devuelve al dominio del 
tiempo con ayuda de una tabla de antitransformadas y las condiciones de contormo!?. 

El detalle del procedimiento de cálculo con la transformada de Laplace es como sigue: 

Después de establecer las ecuaciones diferenciales temporales que ligan los valores de las 
distintas variables del sistema, los diferentes términos se transforman uno a uno y se obtiene — FOTOGRAFÍA 14 Pierre Simon Laplace (1749- 

S e S 7 : 1827), matemático y astrónomo francés, uno de 
un conjunto de ecuaciones algebraicas en s. Estas ecuaciones se resuelven algebraicamente y - jos padres del cálculo operacional. Cortesía de 
se despeja la transformada F(s) de la función buscada. La expresión se denomina solución St. Andrews University, Escocia. 
operacional. La solución temporal deseada f(t) se obtiene entonces simplemente hallando la 
antitransformada de esa solución operacional en unas tablas. (Véase la Sección 1.9. Pueden 
encontrarse tablas de antitransformadas de Laplace más prolijas en [1-14], pp. 188-209.) 

A título de ejemplo se va a resolver el interesante circuito de la Figura 1-5 de tan fre- 
cuente aplicación en la Electrónica de Potencia. 

En el instante inicial la tensión del condensador es U, y la intensidad en la bobina es [.. 
La resistencia R representa las pérdidas del circuito, cuyo factor de calidad está dado por 
O = 0,L/R, siendo (), la pulsación de resonancia. 

La ecuación diferencial es 


1 fp: di 
E=U,+= | idt+L>+Ri (1.33) 
Cl, dt 
C R 
u 


u(0)=U,  1(0)=1 


FIGURA 1-5 Circuito básico RLC. 


12 Véase una explicación más detallada de la transformación de Laplace y de sus propiedades en [1-14], pp. 180-209. 
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con 
1(0) =1, (1.34) 
Su transformada de Laplace es 
ESO A 
= — I(s) + LlsI(s) = 1] + RU) (1.35) 
Ss sC 
Despejando, 
En, 
+ sí, 
ese ad (136) 
S SR a 
sl 
L LC 
cuya antitransformada es, suponiendo el caso oscilatorio, dado el bajo valor de R, 
ErUnp O. 
¡= e “senwpt= 1, e “senloyt= 0) (1.37) 
ML 0 
siendo 
R 1 y 
a : Pa O a 06 (1.38) 
v 
O 
p = arctg — (1.39) 
a. 


Puesto que las pérdidas son relativamente pequeñas, es (0, > a y pueden hacerse las si- 
guientes aproximaciones: 


020, 
2 (1.40) 
O 
L 1 0% 
Haciendo X= /=0,L= y como 0 => se tiene para la intensidad 
C 0,C 20 
E : 
¡= ( A sen 0,1 + [,cos 04 peteso (1.41) 


A X se la denomina impedancia característica del circuito. 
La expresión de la tensión en el condensador se halla de manera similar. La ecuación 
integral es 


1 
e 


E l ¿dt (1.49) 


0 
y su transformada de Laplace 


EU, 
a Bl a A A na 
O 2, R E ES : 
2 0 
cuya antitransformada es 

0, = I, = 

u=E-=—(E-—U)—e “ (senogt + p) + e * senoyt (1.44) 
Do y 
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que con las aproximaciones (1.40) resulta 


u =E + [XI seno,t — (E — U¡ cos 1]:e 0420 (1.45) 


1.5.4 Integración numérica 


Hay ocasiones en que, por la complejidad o características del circuito, no es posible o 
no interesa hallar la solución analítica de las ecuaciones diferenciales que lo definen. La inte- 
gración numérica constituye entonces una potente herramienta alternativa de cálculo. 

Los procedimientos numéricos proporcionan punto a punto el valor aproximado de las 
funciones integrales buscadas, siendo inherente a todos ellos la presencia de error. Cuanto 
más simples sean los cálculos y cuanto menor sea el error que impliquen, que deberá acotar- 
se en cada caso, tanto más ventajoso será el procedimiento adoptado. 

Hay un gran número de métodos (de Leonhard Euler, de Thomas Simpson, de Carle 
Runge, etc.), pero sin lugar a dudas el más usado es el de Runge-Kutta (Martin) (de 4.* or- 


FOTOGRAFÍA 1-2 Leonard Euler (1707-1783), 


den), que se describe a continuación. matemático suizo, uno de los padres del cálculo 
Sea la ecuación diferencial numérico. Cortesía de St. Andrews University, 
Escocia. 
dx 


cvs f(x) (1.46) 


siendo x= x, para t= f,. Para un instante h posterior (At =t,., — t, = h) se calculan los 
siguientes incrementos corregidos: 


k, = hf(t, x;) (1.47) 
ko =hf(t, + 0,5h, x, + 0,5k) (1.48) 
ko =hf(t, + 0,5h, x, + 0,5k,) (1.49) 
ku =hflt,+h, x, + ko) (1.50) 


y el valor de la función en el instante +, , , es 
Yi] = 2%, E ly + 2ko + 2k3 + k)/6 (1.51) 


La función se va así obteniendo por puntos (cada uno a partir de su inmediato anterior) 
desde el instante inicial £, (el subíndice i vale cero) en el que el valor de la función es conoci- 
do, xp. 

Este método da un error de quinto orden, siendo la aproximación conseguida tanto 
mayor cuanto menor se elija h. 

Las ecuaciones diferenciales de orden superior pueden igualmente integrarse numérica- 
mente de manera cómoda, puesto que una ecuación diferencial de orden n equivale a un 
sistema de n ecuaciones diferenciales de primer orden. En este caso, cada uno de los incre- 
mentos corregidos de cada función se calculan simultáneamente. Por ejemplo, considérese el 
sistema de dos ecuaciones siguiente: 


dx 

an 10010) (1.52) 
—. e y) (1.53 
al 09) 
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Los incrementos corregidos son 


Ka = hfalto %o Yi) (154) 
ki = hfult; x; 91) (1.55 
Ko, = HF (t; +0,5h, x, + 0,5k,.,, y; + 0,5k y) (1.56 
Ko = hfi(t; + 0,5h, x, + 0,5k,,, y; + 0,5k,) (1.57 
ko, =hf.(t, + 05h, x, + 0,5ko,, y; + 0,5ka,) (1.58 
ka = hfi(t; + 0,5h, x, + 0,5ko., y; + 0,5ko,,) (1.59 
Kaya = hfalti + h, 35 + Koa Yi + Kop) (1.60 
Kay = hfilt; + h, x; + Kaos Yi + Kop) (1.61 
y el valor de las funciones en el instante siguiente: 
1,12% + (ly, + Oo, + Oka, + k,)/6 (1.62) 
Yi+r1= Yi + (Kyy + 2ko), + 2k3,, + Kg1)/6 (1.63) 


Un circuito formado por n, condensadores, ny inductancias y nz resistencias está definido 
por un sistema de n, + ny ecuaciones diferenciales de primer orden. 

Los métodos de integración numérica son extremadamente fáciles de aplicar con la ayu- 
da del ordenador, el cual puede suministrar los resultados tabulados o, lo que es más intuiti- 
vo, dibujar las formas de onda. Se prestan como herramienta ideal para el estudio de los 
regímenes transitorios. En la Figura 1-6 se da la intensidad de entrada i al circuito de sexto 
orden de la Figura 15-13, integrada numéricamente, cuando se le aplica la tensión rectangu- 
lar alterna u (dato), teniendo conectada a la salida una determinada carga. En un cierto ins- 
tante la salida se cortocircuita y la onda rectangular alterna, con un pequeño retardo, se es- 
trecha considerablemente. Como consecuencia se produce un pico en la intensidad de 
entrada, siendo su evolución posterior más sinusoidal. 


20 ms h=0,5 ms 


Instante de producción 
del cortocircuito 


FIGURA 1-6 Intensidad de entrada a un filtro de c.a. obtenida por integración numérica. 
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1.6 REPASO SOBRE LAS FORMAS DE ONDA PERIÓDICAS 


En régimen estacionario de funcionamiento las tensiones e intensidades que aparecen en 
los circuitos electrónicos son de naturaleza periódica. Si se trata de una intensidad, por 
ejemplo, se verifica que :(+) = i(+ + T), siendo T el periodo. 

En este apartado se tratará de los valores característicos de una onda, del desarrollo en 
serie de Fourier y de la potencia. 


1.6.1 Valores característicos de una onda 


Todos ellos se representan con mayúsculas. Tenemos primero el valor de pico, 1, (supo- 
nemos que se trata de una intensidad), que se define como el valor máximo de la onda recti- 
ficada lil. 


El valor eficaz, 1 o 1,, se define como la raíz cuadrada de su cuadrado medio 


Ls 
]= + [ ¿de (1.64) 


1 
L.== | ¡di (1.65) 


El valor medio viene dado por 


aunque, generalmente, por él se entiende el valor rectificado medio definido por 


e : 
5 lil de E 
T | la (1.66) 
0 
Para dar una idea de la forma de la onda se da su factor de forma 
I , 
q L (1.67) 
y su factor de pico 
L, 
L: (158) 


1.6.2 El desarrollo en serie de Fourier 


Las funciones periódicas, cumplidas ciertas condiciones, pueden ser descompuestas en 
una suma que consta de: 


) Un término constante, que es la componente continua. 

b) Un término sinusoidal llamado componente fundamental, que es de la misma fre- 
cuencia que la función que se analiza. 

c) Una serie de términos sinusoidales llamados componentes armónicas o armónicos, 

cuyas frecuencias son múltiplos de la fundamental. 


Es decir, 

A 
Fi = a + Y (A, cosnot + B, sennat) (1.69) 

1 

con 
2 plo+T 
A, = = | fFít)cosnotdt,  n=0,1,2,3,... (1.70) 
to 
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9 plo +T 
B.== | f(t) sennot dt, n=1,2,3,.. (171) 


siendo t, cualquier instante y w = 2x/T. 

El término constante Ap/2 es el valor medio de la función. Los términos A,, B,, son los 
valores de pico de las componentes sinusoidales. Como:para cada armónico (o para la funda- 
mental) las dos componentes A, y B, están desfasadas 90%, la amplitud de cada armónico (0 
de la fundamental) viene dada por ,/AZ + B?. 

El desarrollo queda notablemente simplificado gracias a las simetrías de la función, las 
cuales pueden ser evidenciadas en ocasiones gracias a una adecuada colocación de los ejes 
de coordenadas. 


— Caso de función par, f(t) =f(=1) 
Carece de términos en senos y los otros pueden calcularse de manera simplificada: 


g pt 
AL=5 E f(t) cos not de (1.72) 


— Caso de función impar, f(t) = —f(—1) 


Sólo tiene términos en senos, que pueden calcularse así: 


4 (3 
B.=>5 | $(t) sennot de (1.73) 


0 


— Caso de función alternada, f(t) = —f(t + T/2) 
El término A, es nulo y también los armónicos pares. Los impares pueden calcularse 
simplificadamente así: . 


4 (T 
Agr =p | 2 f(£) cos (2k + Dutdt k=0,1,2,3,.. (1.74) 
10) 
4 (5 
e al flt)sen(2k + Datdt,  k=0,1,2,3,... (1.75) 
0 


Es de notar que hay funciones que presentan a la vez varias simetrías. 
Vamos a ver a continuación la relación que existe entre el valor eficaz de una onda y su 
desarrollo en serie. Supongamos que se trata de una intensidad, 4=f(t). Se demuestra fá- 


cilmente que 
1 po+T 
LS Pd = 
r t, 


1 == L 
= E ES (Aj + Bi) + ri (A+ BA Ea , (RH+ BA +... (1.76) 


y como 1, =./A? + B?// 2, es el valor eficaz del armónico n, resulta 


¡E a (1.77) 
m ll 2 n 
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[sen wi] 


T 
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Onda 


Valor rectificado 
medio 


Valor eficaz 


Factor de forma 


Factor de pico 
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ysen 2a+1—2a 


2d 


Ap 
AP: AP HL 
T 2 2 
1+c0s a Ap [sen 2a ¡een LE 
Ap ——— — 2 r—-a E 2 
E de 2 1+c0s a 
a nta i 21+a 
a. 
w (0 
Apsa-cosz| Ap [sen2a n= q 
2x1 E 7 
adn 2 e cos a —Ccos Jr 
ppZ sw Ap SN SS 2a+7r-2a 
E 427 2 2 cosa 
cos a Ap sen 2a +1 — 20 
Ap —=+ysen 2a +7 —2a 
a 24 q 2 cosa: 
2r T a |[T 
dd Ar 212 


Vsen 2a+7x-2a 
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TasLa 1-1 Valores asociados a ondas periódicas usuales. (Ampliado por R. Zamorano, ETSII, UNED, a partir de [1-14],) 


Para dar una idea de cómo se asemeja la componente alterna de una onda periódica a 
una senoide o, lo que es lo mismo, para saber su contenido de armónicos, se da la distorsión 
de la onda. La distorsión de un armónico cualquiera se define como el valor eficaz de ese 
armónico dividido por el valor eficaz de la fundamental 


La 
(1.78) 


D, a 
K 


La distorsión total se define, en consecuencia, como el cociente entre el valor eficaz de la 
onda formada por el conjunto de armónicos y el valor eficaz de la fundamental 


O A 
E 


1.79 
. (1.9) 
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Es obvio que 


D,=//DI+DI4 + DP + (1.80) 


y que 
line) (1.81) 


1.6.3 Potencia 


La potencia consumida por un receptor que bajo la tensión u es recorrido por la intensi- 
dad i, es el valor medio de la potencia instantánea u-i: 
1 fu+T 
os | uidt (1.82) 


0 


Su unidad es el vatio, W. 
La potencia aparente se define como el producto de los valores eficaces de la tensión y 
de la intensidad 


P.=Ul (1.83) 
Su unidad es el voltamperio, VA. 
Al cociente entre ambas se lo denomina factor de potencia 


A (1.84) 


El factor de potencia es inferior a la unidad por dos razones: 


a) Por la diferencia de las formas de onda de la tensión y de la intensidad. 
b) Por el desfase entre ambas. 


Cuando la tensión y la intensidad están dadas por su desarrollo en serie de Fourier 
u=U,, + Uy sen(ot + Y) + +0, senínot+Y,) ++. (1.85) 
¡=1,, +1, sen(ot + Y, — 01) ++ +1, senínot + Y, 0) +0 (1.86) 


se demuestra que 


P=Unl,, + U,l, cos q, + +=: + U,[, cosQ, + += (1.87) 
Es sabido que 
PAE A 
A (1.88) 


n 


para el armónico n de la tensión. 
El subíndice p hace referencia al valor de pico, siendo 


U 
U, = —=E (1.89) 


a 
El ángulo q, es el de desfase entre los armónicos de orden n de la tensión y de la inten- 
sidad. 
La relación (1.87) muestra que la potencia es la suma de las potencias puestas en juego 
por el témino de continua, por la fundamental y por cada uno de los armónicos, y es la con- 
secuencia energética del teorema de superposición. 
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Factor de potencia instantáneo 


La introducción de la Electrónica de Potencia en el campo de la mejora de la calidad de 
la red eléctrica y en el de su gestión mediante filtros activos de tensión y de corriente, filtros 
híbridos resonantes-activos, acondicionadores universales [1-23], etc. (equipos todos ellos que 
suelen funcionar a unos 10 kHz, es decir, con ciclo de operación del orden de los 100 ys) 
exige el cómputo de las modificaciones en tensión, intensidad y potencia en tiempos muy 
inferiores al ciclo de la red eléctrica, de 20 ms en la red de 50 Hz. Esta problemática, que 
sobrepasa las posibilidades de los conceptos tradicionales de potencia activa y reactiva que 
acabamos de recordar, fue abordada en principio en el entorno de la compensación de ener- 
gía reactiva y de armónicos en condiciones alejadas del estado ideal de régimen estacionario 
senoidal puro. La utilización primero de compensadores estáticos de reactiva con tiristores 
(con capacidad de variación del ángulo de disparo cada 20 ms/6 = 3,3 ms en un circuito 
con seis tiristores, por ejemplo) con ondas de tensión y corriente muy distorsionadas o/y de- 
sequilibradas, y luego de los filtros activos antes mencionados (capaces de variar su ancho de 
impulso en cada ciclo de operación, del orden de 100 us), ha exigido un replanteamiento 
conceptual de la teoría de circuitos que permita el cómputo rápido de la componente de 
corriente a compensar. 

Por su parte, los procedimientos de control programado en potentes procesadores para la 
Electrónica de Potencia aplicada a la calidad eléctrica, mediante los citados filtros activos y 
acondicionadores conmutados en alta frecuencia, consiguen la restauración instantánea (en 
cada ciclo de operación como posibilidad límite, quiere decirse) de las ondas mediante nue- 
vas estrategias que operan en el dominio del tiempo y están liberadas de algunas constriccio- 
nes conceptuales heredadas del régimen estacionario senoidal [1-19]. Aunque existe una im- 
portante innovación en este campo [1-15] [1-18], se han impuesto dos teorías principales de 
la llamada «potencia instantántea», la de Fryze [1-1] y la de Akagi [1-11], que permiten de- 
terminar las componentes de potencia a compensar en tiempos inferiores al ciclo de la onda 
de red, por lo que parece razonable exponer aquí la esencia de cada una. 


Teoría de Fryze-Bucholz-Depenbrock'-* 


d 


S. Fryze concibió [1-1] una descomposición de la potencia aparente P,, en dos compo- 
nentes llamadas potencia activa P y potencia no activa P,. En una carga de un sistema esta- 
cionario con tensión e intensidad periódicas ult) = u(t + T) e 1(t) =i(t + T), la potencia 
activa sería 


pol l ultji(e) de (1.90) 


que representa la potencia media transferida a la carga en el periodo T, y la no activa P, 
vendría dada por 
A (1.91) 
Más tarde M. Depenbrock y sus colaboradores [1-14] [1-15] generalizaron este concepto 
descomponiendo la potencia no activa en componentes ortogonales para aplicarlo a la com- 
pensación dinámica de cargas. Ahora la tensión y la intensidad son aperiódicas y la potencia 
activa varía para cada instante t, utilizándose para calcularla [1-16] una ventana de integra- 
ción deslizante de anchura T que acaba en t, de modo que 


PQ) == | ida E | o | > uo) (1.99) 


tinicio Einicio 


13 Puede verse una exposición más detallada de esta teoría en el entorno de la medida del parpadeo (flicker) producido 
por hornos de arco y su propagación para su ulterior compensación electrónica en [1-22, Subapartado 2.4.4.1]. Aquí se ha resumido 
dicha exposición adaptando la notación. Agradecemos a autora y director su permiso y supervisión. 
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expresión donde se ha distinguido con un símbolo distinto el tiempo 1 dentro de la ventana 
de integración del instante t elegido para el cálculo de la potencia instantánea. 

De forma análoga a la expresión de la conductancia en régimen estacionario senoidal 
como G=P/0?, siendo P la potencia activa o consumida y U la tensión eficaz (véase un 
resumen de las definiciones y relaciones de las immitancias en [1-14] pp. 95-101), aquí pue- 
de definirse para cada instante 1 una conductancia equivalente de la carga G(t) como 


Gt) = P(0)/uult) (1.93) 


estando definido uu(t), de manera análoga a (1.92), como 


ES 100 1/p i—T 
uult) = z | u(vju(t) dr = 7 ( | u(vju(t) di — | ultju(t) de) (1.94) 
tinicio tinicio 

Conocida la potencia activa instantánea P(t) a transferir a una carga bajo tensión u(t), la 
mínima corriente que el corrector electrónico deberá proporcionar será 


¿,(t) = GltJult) (1.95) 


En la práctica el método suele implementarse en controles con procesado de señal dis- 
creto, en los que se puede calcular un valor de la conductancia G(k) para cada ciclo de ope- 
ración en que se divida el intervalo T. Conseguida la evolución temporal de dicha conduc- 
tancia, mediante la relación anterior se obtiene el valor de consigna de la corriente a generar 
por el corrector para producit la compensación deseada en el sistema. 


Teoría P-Q de Akagi'* 


Supone una contribución notable a la definición y cálculo de componentes instantáneas 
de potencia [1-11]. En una carga monofásica con tensión y corriente instantáneas 


ui) = /2U- senor (1.96) , 
(1) = /21:sen(ot — $) (1.97) 
la potencia instantánea es 
plt) = ue) 3,0) (1.98) 


Para una carga trifásica las expresiones anteriores se repiten para cada fase con subíndi- 
ces a, b y c. En un sistema equilibrado en tensión y corriente la potencia instantánea total es 


p(t)z¿ = 3Ullcos f — cos 2w0t cos $ — sen 2ot sen $) (1.99) 


donde se pueden distinguir las componentes activa y reactiva instantáneas 


P(t)¿¿ = 3Ul(cos H — cos 2wxtcos $) (1.100) 
Q34 = — SUL sen 20t sen $ (1.101) 
pudiendo escribirse los valores estacionarios característicos 
Pay = B3UI cos $ (1.102) 
Qa/ = —3Ul sen $ (1.103) 


14 Puede verse una exposición más detallada de la teoría P-Q y una aplicación al control de un filtro de corriente híbrido 
(mediante ramas LC resonantes y filtro activo conmutado en alta frecuencia) en [1-20, Apartado VL2.1], de donde se ha extraído 
el presente resumen adaptando parcialmente la notación. 
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Akagi propone descomponer el sistema trifásico representado por los vectores a, b y c 
(Figura 1-7-a) en los ejes ortogonales a y f. 


b Ag 


Cc 
FiGura 1-7 Transformación de ejes (a) y potencia imaginaria instantánea (b) propuestas por 
Akagi [1-11] en su teoría P-Q. 
En el sistema trifásico de ejes a, b y c, y en el de ejes a y $ se definen, respectivamente, 


las potencias instantáneas como 


(1.104) 
(1.105) 


ple) = u,(ei,(t) + (it) + u (tit) 
0) = ue lit) + Upl0ig(t) + Un (1io(t) 


Suponiendo nulas las componentes homopolares u, e i, la transformación de uno a otro 
sistema se rige por las relaciones 


Po 1 1 
Lo b E (1.106 
= E ur . 
ug 3 0 y3 = y3 u 
L 2 2 
r 1 1 
Ci 
2. o (1.107) 
eslora 8 ooy/aglle : 
e 11 
2 2 
A partir de ahí, se definen la potencia instantánea trifásica p como (Figura 1-7-b) 
plt) = ult) :1,(t) + uglt) :iglt) (productos escalares) (1.108) 


que coincide con la potencia instantánea convencional, y la potencia instantánea imaginaria q 
como 


qt) =u,(t) Xx iglt) + uglt) < i,(t) (productos vectoriales) (1.109) 


resultando un vector espacial perpendicular al plano de coordenadas real a — f. 
Escribiendo las dos ecuaciones anteriores en forma matricial e invirtiéndolas se obtiene 


| | 4 u Tp 
lg ug Us q 


(1.110) 
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En el caso de que se quiera compensar la potencia instantánea q las corrientes que de- 
ben generarse en el corrector electrónico vienen dadas — invirtiendo la expresión (1.105) y 
teniendo en cuenta (1.110) con p nula— por 


a ll al (1.111) 
Up Us =q 


Si se quiere compensar las corrientes armónicas, o bien estas y la potencia reactiva a la 
vez, la teoría P-O permite extraer, mediante la manipulación de su aparato matemático de 
forma similar a la expuesta antes, expresiones similares a la (1.111) para las corrientes a ge- 
nerar en el corrector electrónico. En todo caso se hace imprescindible en el circuito de con- 
trol la ayuda de un sistema de medida de tensiones e intensidades y de un procesador de la 
potencia y rapidez de cálculo adecuadas. 


1.7 BREVES APUNTES HISTÓRICOS! *? 


Como se ha apuntado en la Sección 1.2, la Electrónica de Potencia utiliza en los circuitos 
de control casi todos los componentes característicos de la Electrónica de Señal y buena par- 
te de los circuitos integrados de alto nivel, por lo que esta reseña abarcará no solo los com- 
ponentes específicos de potencia sino también los de señal más característicos histórica- 
mente. 


1874 Rectificación por puntas de metal sobre cristales de sulfuros metálicos 


Karl Ferdinan Braun (1850-1918) descubre que apoyando un conductor metálico sobre 
un cristal de galena (sulfuro de plomo) o de pirita (bisulfuro de hierro) el contacto tiene pro- 
piedades de conducción y rectificación. Aunque no reconocido en su día, el descubrimiento 
daría lugar al desarrollo de detectores de radio en 1906. 


1897 Emisión de electrones en un tubo de rayos catódicos 


Joseph John Thomson (1856-1940) descubre la emisión de electrones en un tubo de rayos 
catódicos en el que se había hecho el vacío, llamado así porque el electrodo caliente emisor 
actúa como cátodo (polo negativo) de la ampolla, o tubo de dos polos, en un circuito de con- 
tinua. El 15 de febrero del mismo año, K. F. Braun (antes mencionado) construye un tubo de 
rayos catódicos con deflectores magnéticos. Los historiadores de la ciencia discuten la prece- 
dencia y peso de ambos científicos en el invento. 


1904 Válvula electrónica de vacío (diodo) para radio, o válvula termoiónica 


John Ambrose Fleming (1848-1945) desarrolló el diodo de vacío, capaz de ser empleado 
con cierta eficiencia en la detección de emisiones de radio. Aplicó para ello los conocimien- 
tos adquiridos con Edison (sobre el efecto de su nombre) y con Marconi. Los electrones 
emitidos por el cátodo caliente del diodo eran absorbidos por la tensión positiva de la placa. 
Con tensión negativa de placa, los electrones eran rechazados y la corriente cesaba. Su ele- 
vada tensión umbral lo hacía poco útil para rectificar las señales débiles captadas por las 
antenas. 


15 Parte de estos apuntes se ha resumido del estudio histórico [1-13]. 
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FOTOGRAFÍA 1-3 Irving Langmuir (1881-1957), 


premio Nobel de Química 1932, uno de 


los 


padres de las válvulas de gas. Cortesía de 


Nobelprize.org. 


FOTOGRAFÍA 1-4 Tiratrón de hidrógeno 
BT85/CV381 de B.T.H, Co, Ltd. Rugby, de 1 
pico, 90 A pico, 0,1 A media. Fabricada h 


BTH 
8 
acia 


1950. La pila que sirve como referencia de ta- 
maño fue introducida hacia 1968, Cortesía de 


Virtual Valve Museum. 
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1906  Triodo; 1915/16  Tetrodo; 1926 Pentodo 


Robert von Lieben (1878-1913) y Lee de Forest (1873-1961) inventan por separado 
el triodo interponiendo una rejilla entre el cátodo y el ánodo de un válvula electrónica y 
observando que la tensión de esta respecto al cátodo modula el flujo de electrones entre 
cátodo y ánodo. el descubrimiento de este primer dispositivo electrónico activo es consi- 
derado por algunos como el nacimiento de la Electrónica. Posteriormente se construyen 
válvulas con más rejillas para combinar sus efectos y depurar el funcionamiento de la vál- 
vula: el tetrodo de Walter Schottky (1886-1976) y el pentodo de Bernard D. H. Tellegen 
(1900-1990). 


1914-1928 Tiratrón 


Para aumentar la corriente anódica del triodo de vacío se rellenó de un gas favorecedor 
de la conducción como neón, xenón, vapor de mercurio y, en las aplicaciones de alta tensión, 
hidrógeno. Nació así el tiratrón, o válvula de gas, que derivó pronto hacia una válvula rectifi- 
cadora controlada, existiendo variantes con cátodo caliente y con cátodo frío. Aunque en el 
proceso difuso de su desarrollo han intervenido muchos estamentos y científicos, suele citar- 
se a Irving Langmuir (1881-1957) y a Albert Hull de General Electric como los padres de la 
válvula de gas y los primeros en investigar la rectificación controlada hacia 1914. Los prime- 
ros tiratrones (cuyo nombre parece deberse a Hull, quien lo derivaría del griego 0%pa, o 
puerta [1-12)) comerciales no aparecieron hasta 1928. 

Puede considerarse que la Electrónica de Potencia comienza con la aparición del tiratrón 
y de su posterior evolución hacia más altas tensiones y corrientes, el ignitrón, que impulsa- 
ron el desarrollo de los rectificadores controlados. Otros circuitos característicos de la Elec- 
trónica de Potencia que se concibieron y probaron en principio con tiratrones, como el in- 
versor con transformador de toma media (véase 15.2.1), no alcanzaron su utilización práctica 
hasta la comercialización de los tiristores y transistores de potencia, debido a que la notable 
caída de tensión en conducción de las válvulas de gas los hacía poco eficientes. 


1914-1939 Efecto Schottky. Barrera de potencial. Diodo Schottky 


Walter Schottky descubre en 1914 la reducción de la función de trabajo por un campo 
eléctrico. En 1929 verifica experimentalmente la barrera de potencial en los contactos 
metal-semiconductor. En 1939 desarrolla las teorías de carga espacial y de capa límite de los 
rectificadores cristalinos. Los diodos metal-semiconductor resultantes, o diodos Schottky, 
tienen menor caída de tensión en conducción y menor carga de recuperación que los diodos 
de unión P-N, por lo que son ideales para convertidores de baja tensión y alta frecuencia. 


1917  Multivibrador astable; 1919 Multivibrador biestable 


Henri Abraham (1868-1943) y Eugéne Bloch (1878-1944) construyen con triodos el pri- 
mer multivibrador astable en 1917 que oscilaba a 1.000 Hz y, dos años después, William 
Henry Eccles (1875-1966) y F. W. Jordan (1903-1997) realizan el biestable o flip-flop, primer 
circuito capaz de almacenar y entregar información en lógica binaria. 


1928 Predicción teórica del transistor de efecto de campo o FET 
y posterior construcción (1934) 


Julius Edgar Lilienfeld (1891-1963) desarrolla entre 1925 y 1928 la teoría de funciona- 
miento de lo que más tarde será el transistor de efecto de campo, imposible de realizar en 
ese momento por escaso desarrollo de las tecnologías de fabricación, presentando varias pa- 
tentes. Seis años después Oskar Ernst Heil (1908-1994) construye y patenta un dispositivo 
rudimentario muy alejado del FET actual. 
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1930  Diodos de selenio 


De una manera puramente experimental, y antes del desarrollo de la física del estado 
sólido que dará lugar a los diodos y transistores con semiconductores, se construyeron dio- 
dos rectificadores de potencia con selenio que llegan a varios amperios y soportaban una 
tensión inversa de unos 15 V. Se introdujeron comercialmente en 1930 en Alemania. Para 
mayores voltajes se apilaban diodos en serie. Los rectificadores de selenio se han utilizado a 
hasta los setenta, conviviendo por su robustez con los primeros diodos semiconductores. lores E 


1940  Ignitrón 


La válvula rectificadora de gas con cátodo de mercurio e ignición controlada, o ignitrón, 
se desarrolla en los últimos años treinta y primeros cuarenta por varias compañías (Westing- 
house entre otras) en entornos industriales, como el metalúrgico, necesitados del control de 
procesos con potencia eléctrica elevada. Supone un avance en la corriente y tensión maneja- 
da por el tiratrón, pues alcanzan ya en sus primeros años de empleo cientos de amperios y 
miles de voltios. Aunque muestra una caída de tensión en conducción notable de unos 15 V, - Forosnaría 1-5 Diodos de selenio conforman- 
resulta pequeña en proporción a la tensión ánodo-cátodo, por lo que el rendimiento obtenido - de un puente rectificador trifásico. Cortesía de 
es mucho mejor que con tiratrones. Dn 


1947 Ordenador con válvulas ENIAC 


John Presper Eckert (1919-1995) y John William Mauchly (1907-1980) construyen el pri- 
mer ordenador aplicado, el ENIAC (Electronic Numerical Integrator and Computer), reali- o 
zado con 19.000 válvulas, encargo del ejército norteamericano para calcular tablas de tiro de , 
proyectiles. Disponía, además, de 1.500 relés, consumía 150 KW, ocupaba 140 m? y pesaba 
30 toneladas. . 


1947-1951 Transistor de punto de contacto, y diodo y transistor bipolares 


La invención del transistor** de uniones bipolares y de su derivado el diodo de unión 
es un llamativo ejemplo de descubrimientos colaterales a consecuencia de dificultades en : 
un proyecto de investigación. William Bradford Shockley, John Bardeen y Walter Houser erocanía 16 W 8 Shoctoy 1019) 
Brattain de los laboratorios Bell Telephon se proponían en diciembre de 1939 la construc- estudió física del estado sólido en el MIT. En los 
ción de transistores de efecto de campo, previstos teóricamente por Lilienfeld. El fallo en E dl inició a trabajos de Bardeen 

: añ E Li t Ea S y Brattain conducentes al transistor de contacto 
1945 de experimentos diseñados por Shockley con técnicas de película delgada daría lugar ra acc ens 
diversos estudios que conducirían a Bardeen a proponer en 1946 que una capa superficial de — de minoritarios, inventó el transistor de unión, 
cargas apantallaba el campo en el interior del semiconductor. La teoría desarrollada para — robado en 1851. Nobel de física en 1985 Corte- 

E 2 4 z A : sía de Nobelprize Organization. 
explicar el fenómeno sería la base del descubrimiento del transistor de punto de contacto y 
posteriormente del transistor de unión, que alcanzó la producción comercial mucho antes s 
que el de efecto de campo. 

Según el propio Shockley [1-10, p. 602), las fechas importantes en el desarrollo de las 
uniones P-N serían las siguientes: 


12 de marzo de 1947: Teoría muy preliminar sobre la resistencia de las uniones P-N. 

24 de abril de 1947: Teoría de la difusión de la corriente de portadores minoritarios 
en una unión P-N polarizada inversamente. 

19 de mayo de 1947: Teoría de la corriente inversa en uniones P-N incluyendo el 
efecto Zener. 


La invención del transistor de unión, que operó el 20 de mayo de 1950, pasa por la del 
transistor de punto de contacto, que funcionó el 16 de diciembre de 1947 construido sobre 


un sustrato de germanio tipo N con dopado P superficial sobre el que se disponía una punta a 


geniero eléctrico por la Universidad de Wiscon- 
sin. Tras la guerra se unió al grupo de estado 
sólido de los Laboratorios Bell hasta 1951. In- 
16 El nombre «transistor» alude al efecto de transferencia de resistencia entre el circuito de entrada y el de salida, siendo — ventor con Brattain del transistor de punta de 
una abreviatura de transfer resistor. Se debe a J. R. Pierce, quien lo propuso durante una reunión en la oficina de N. Brattain — contacto, fue Nobel de fisica en 1956 y 1972 
algunos meses después del nacimiento del dispositivo. [1-10, p. 598] Cortesía de Nobelprize Organization. 
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metálica de contacto. Un paso importante en la consecución de este primer transistor de 
contacto fue el empleo de una unión P-N inversamente polarizada para conseguir ganancia 
de tensión. 

Tras el éxito del transistor de punto de contacto se enfocaron los esfuerzos al control de 
portadores minoritarios, base real del efecto de transistor, y tras repetidos fallos se alcanzó la 
fértil y simple idea de que los portadores mayoritarios inyectados por una unión P-N pasan 
al otro lado como minoritarios. La base de la teoría del transistor de unión NPN, como hoy 
es conocida, vio la luz en el cuaderno de notas de Shockley el 23 de enero de 1948, El cami- 
no posterior a su construcción no fue fácil, y el propio inventor señala las etapas siguientes: 


26 de junio de 1948: Hasta entonces se dedica Shockley a patentar estructuras ca- 
paces de inyección de minoritarios y efecto transistor, 

Segunda mitad del 48: Pruebas físicas de la inyección de portadores. 

Abril de 1949: Primer experimento con amplificación de potencia mediante 
un dispositivo con dos uniones P-N, una para el emisor y otra 
para el colector. 

1950: Se fabrican uniones P-N de calidad por cristales crecidos en 
baño de impurezas controladas realizadas por G. K. Teal, M. 
Sparks y E. Buchler. En abril se prueban estructuras N-P-N 
crecidas y el día 20 se demuestra una de ellas con muy buen 
acuerdo con la teoría. La respuesta en frecuencia es muy po- 
bre debido al elevado espesor de la base. 

1951: El interés de Shockley por usar prácticamente el transistor y 
la confianza de R. L. Vallace en el dispositivo si se conseguía 
reducir el espesor de la base llevan a repetir la construcción 
con resultados suficientemente buenos, en potencias de mi- 
crovatios, para impulsar el desarrollo práctico posterior. 


Posteriormente se desarrollarían diversas técnicas de fabricación de la unión: por alea- 
ción, por unión crecida y por difusión. 


1951-años 70 Transistor bipolar de potencia. Transistor Darlington 


Ya en la década de los cincuenta se inicia el desarrollo de transistores de unión de poten- 
cia, consiguiéndose pronto componentes de decenas de amperios y voltios en cápsulas metá- 
licas. A partir de los setenta se llevan a cabo esfuerzos notables por ampliar la potencia y la 
frecuencia del transistor de unión que en los ochenta alcanzan los 200 A y 2.000 V. La prin- 
cipal desventaja del transistor bipolar de potencia, su reducida ganancia de intensidad (de 
alrededor de 10 a la corriente máxima), se ha contrarrestado con el montaje de Sydney Dar- 
lington (1906-1997), de los Laboratorios Bell, en 1951 combinando dos o más dispositivos en 
cascada (alcanzando ganancia de intensidad a la corriente máxima superiores a 100) aunque a 
costa de una reducción notable de la frecuencia límite de operación. Aunque el montaje 
Darlington se ha utilizado tempranamente combinando transistores bipolares simples, se ha 
comercializado en cápsulas con dos dispositivos en cascada, primero, y con tres dispositivos 
más tarde durante los años setenta. Las compañías Lambda, Motorola y Thomson han desa- 
rrollado excelentes gamas de transistores Darlington [1-9]. 


1957 Diodo túnel 


Es una variante de diodo de alta velocidad de transición entre los estados de corte y 
conducción, empleada en circuitos digitales rápidos y en circuitos de potencia de frecuéncia 
alta y tensión de alimentación muy baja. Se consigue dopando los semiconductores mucho 
más intensamente que en los diodos normales. Fue inventado por Leo Esaki (1925-), físico 
de Sonv, dentro de su tesis doctoral sobre uniones P-N muy dopadas [1-7]. El concepto de 
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efecto túnel es casi tan viejo como la propia mecánica cuántica y se había usado con éxito 
diverso para explicar algunos efectos físicos como la emisión electrónica de metales fríos, la 
ruptura de dieléctricos y el efecto Zener. En el curso de la investigación, Esaki encontró un 
artículo de A. G. Chimoweth y K. G. Me Kay [1-2] que afirmaba haber verificado el efecto 
túnel en uniones de silicio. Trabajando a partir de uniones aleadas, obtuvo un diodo operati- 
vo de germanio en 1957, y en el año siguiente se pudo fabricar uno de silicio con la misma 
tecnología. 


1957 Rectificador controlado de silicio o SCR; 1966 TRIAC; años 70 GTO 


La compañía General Electric desarrolla en 1957 un dispositivo de silicio de cuatro capas 
y tres uniones P-N capaz de bloqueo de tensión en ambos sentidos y de conducción saturada 
regenerativa en uno de ellos, con control del paso a conducción mediante un electrodo de 
puerta. La puerta no tiene acción sobre el paso a bloqueo, que debe hacerse por extinción de 
la corriente por medios externos. Pronto otras compañías como Westinghouse, Westcode, 
ASEA, SIEMENS, etc. se adentran en la investigación de este y otros dispositivos multi- 
unión derivados (DIAC, TRIAC, SCS, GTO, LASCR) y englobados bajo el nombre genérico 
de tiristores (en inglés thyristors), algunos de los cuales alcanzan en pocos años a manejar 
varios miles de amperios y de voltios. De entre ellos, los de más incidencia en la Electrónica 
de Potencia, además del SCR, han sido el TRIAC (Triode AC semiconductor, tiristor de ini- 
ciación a la conducción controlada en dos sentidos), patentado por William F. Gutzwiller, de 
General Electric, en 1966 y el GTO (Gate Turn-Off switch, tiristor de bloqueo controlado 
por puerta), probado en los sesenta e introducido comercialmente en los setenta. 

La Electrónica de Potencia alcanza su madurez en cuanto a potencia manejada gracias a 
estos dispositivos, que permitirán la realización de convertidores de hasta miles de megava- 
tios (sistemas de transmisión de c.c. en alta tensión, véase el Capítulo 20) con buen rendi- 
miento, ya que la relación entre tensión en conducción y tensión en bloqueo es ya muy baja 
(del orden de 0,0005) y menor que en los ignitrones (del orden de 0,001). Queda en esta 
familia de semiconductores de potencia, no obstante, la desventaja de no poder ser bloquea- 
dos por puerta (como los SCR y los TRIAC) o necesitar una corriente elevada para conseguir 
dicho bloqueo (como en los GTO), lo que impide o dificulta emplearlos en aplicaciones de , 
alta frecuencia. 


1958 Circuito integrado 


El circuito integrado es ejemplo de desarrollo compartido. Jack St. Clair Kilby (1923-), a 
quien suele atribuirse su paternidad junto con Robert Norton Noyce (1927-1990), dice [1-8l: 
“Este progreso no es el trabajo de un solo individuo, o de un grupo pequeño de individuos. : 
Ha sido posible gracias a la contribución de miles de ingenieros y científicos de laboratorios S 
y fábricas de todo el mundo”. 

La electrónica con válvulas de los años cuarenta, pesada y voluminosa (un bombardero 
B-52 necesitaba casi mil válvulas y diez mil componentes pasivos), empujó a los militares 
norteamericanos a la búsqueda de soportes más pequeños. Tras diversos intentos, la intro- 
ducción del transistor supuso una ayuda importante en la miniaturización. Entre los trabajos 
que inspiró destaca el de G. W. A. Dummer, de la Royal Radar Establishment, Inglaterra, 
quien supo prever agudamente las posibilidades de construcción de múltiples dispositivos y 
de su interconexión que ofrecían los cristales semiconductores, aunque luego fracasara en su 
puesta en práctica con uniones crecidas. Kilby inició su andadura en miniaturización en 
Centralab y pasó en 1958 a Texas Instruments, donde puso en funcionamiento un flip-flop a 
base de semiconductores de un único material, aunque no integrado en su estructura, el 28 de 
agosto. Entre el 12 y el 19 de septiembre logró probar un oscilador de desplazamiento de fase 
y un flip-flop con estructura integrada a partir de una oblea de germanio. Los circuitos ante- 
riores estaban construidos a partir de estructuras para obtener transistores discretos. Emsegui- 
da se amplió la técnica a la fabricación de otros componentes con estabilidad suficiente, como 
condensadores mediante capas de óxido en el silicio y resistencias mediante difusión. 
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De forma independiente a-Kilby, Noyce (cofundador de la empresa Fairchild Semicon- 
ductors en 1957) desarrolló una estructura semiconductora integrada algo más práctica. Am- 
bos obtuvieron su propia patente en 1959. 


1960 Transistores FET y MOSFET modernos; años 70 VMOS, o MOSFET de potencia 


Mucho antes de la invención de este transistor, el efecto de campo, es decir, el cambio 
de conductancia en un sólido inducido por campo eléctrico transversal, fue objeto de intenso 
estudio por parte de muchos investigadores. Recuérdense los trabajos antedichos de Lilien- 
feld y Heil. Recuérdese también cómo el transistor de unión puede considerarse un resulta- 
do colateral de la búsqueda de un transistor FET eficiente. Las múltiples investigaciones 
habidas se centraban siempre en la búsqueda de una modulación eficiente de la conduc- 
tancia del material base con la mínima tensión aplicada al elemento inductor del campo eléc- 
trico. Ello implica la necesidad de un material aislante muy delgado capaz de soportar gra- 
dientes de potencial del orden de 10% V/cm, para cuya consecución se emplearon diversas 
técnicas. En 1955 I. M. Ross propuso la inducción electrostática del canal mediante un elec- 
trodo emplazado en la vecindad de la zona de base y aislada de esta, idea que resultó verda- 
deramente práctica varios años más tarde, cuando D. Kahng y M. M. Atalla consiguieron un 
material aislante adecuado, basado en el óxido de silicio (de ahí el nombre de Metal Oxide 
Silicon Field Effect Transistor, o MOSFET). El trabajo se presentó en junio de 1960 [1-3]. 

La obtención de transistores MOSFET de potencia, manteniendo la ventaja de control 
por tensión de puerta, chocó con la necesidad de una geometría en la que el flujo de porta- 
dores se hiciera de forma axial en la pastilla semiconductora y no transversal, de modo que 
se obtuviera el máximo de corriente de surtidor con la mínima resistencia. Una solución 
aceptable al problema vino de la mano de los transistores VMOS cuyo nombre deriva de la 
forma en V de su estructura para conseguir el citado flujo axial (o vertical) de cargas. Fue 
introducido comercialmente por la firma Siliconix en los setenta. De esta estructura primera 
derivaron otras basadas en la combinación de celdillas con la estructura básica antedicha que 
recibieron diversos nombres comerciales (HEXFET, o DMOS, de International Rectifier, 
SIPMOS de Siemens, ZMOS de Intersil, por ejemplo) [1-9]. 


1971 Microprocesador 


Intel comercializa el microprocesador 4004 que contenía 2.300 transistores y ejecutaba 
60.000 operaciones por segundo, con una frecuencia de reloj de 108 kHz. Su potencia de 
cálculo se asemeja a la del primer ordenador de válvulas, el ENIAC. Muchos circuitos de con- 
trol de la moderna Electrónica de Potencia serían imposibles sin estos y otros dispositivos para 
el procesamiento de señales de alto nivel de integración (microcontroladores, FPGA o Field 
Programmable Gate Array, DSP o Digital Signal Processors, RTS o Real Time Systems, etc.). 


Años 70-1988 IGBT 


La búsqueda del interruptor de estado sólido de potencia ideal (capaz de bloquear alta 
tensión con bajas pérdidas de corriente, de conducir alta corriente con baja caída de tensión 
y de pasar del estado de bloqueo a conducción, y viceversa, con poco gasto energético en un 
terminal de control y manejando baja carga de almacenamiento entre los terminales princi- 
pales) no cesó con el transistor bipolar de potencia ni con los tiristores, cuyas principales 
desventajas han sido glosadas brevemente. Las compañías más potentes de semiconductores 
han buscado y buscan dispositivos mejores, siendo hoy los materiales más prometedores 
para conseguirlos el arseniuro de galio, el carburo de silicio y el diamante, con los que se 
espera conseguir interruptores en el rango de miles de amperios, decenas de miles de voltios 
y con mayores temperaturas de trabajo. 

Hoy día el dispositivo más cercano al ideal es el IGBT (Insulated Gate Bipolar Transis- 
tor), una combinación de transistor bipolar en su estructura principal y de FET en su región 
de puerta que combina ya el control de algunos miles de amperios, tensión de bloqueo de 
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hasta unos 6.000 V, frecuencia de trabajo de varios kilohercios y bajas necesidades de excita- 
ción de puerta. Los primeros IGBT, desarrollados por General Electric, datan de los años 
setenta y se popularizan en 1988 con Fuji. Hacia 2004 EUPEC y otros extienden la gama 
hasta 3.600 A y 6.500 V (véase para más detalle 3.1). 


Años 80 y posteriores Interruptores inteligentes de potencia 


La utilización fiable de cualquier semiconductor de potencia, y con mayor razón la de un 
transistor de cualquier índole, pasa por su adecuada excitación, vigilancia y protección. Des- 
de la década de los ochenta los transistores y otros interruptores de potencia se comerciali- 
zan a veces integrando en la misma cápsula la pastilla de potencia y otras destinadas a facili- 
tar las funciones antedichas, de forma que el empleo del interruptor queda enormemente 
facilitado y asegurado. Tales semiconductores de potencia se denominan interruptores o se- 
miconductores de potencia inteligentes (Smart power en inglés). En semiconductores activos 
de potencia elevada y alto precio se da a veces por supuesta la integración dentro de la cáp- 
sula de los circuitos adicionales mencionados sin que se cite expresamente la denominación 
de dispositivo inteligente. 


1.8 TABLA ABREVIADA DE DERIVADAS E INTEGRALES” 


DERIVADAS ELEMENTALES 
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d 
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dt u di 
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di 0 
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» du 
10 E cotgu = —cosectu de 
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1-7 Véanse otras tablas de derivadas en el Capítulo 4 de [1-4] y en el Capítulo VII de [1-14]. Véanse otras tablas de integra- 
les en el Capítulo 5 de [1-4] y en el Capítulo VII de [1-14]. 


(O) ITES-Paraninfo 33 


Parte 1. Introducción 


34 O ITES-Paraninfo 


DERIVADAS ELEMENTALES 
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INTEGRALES ELEMENTALES 
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1.9 TABLA ABREVIADA DE TRANSFORMADAS DE LAPLACE'* 


TRANSFORMADAS DE LAPLACE | 


Funciones potenciales de s 


Comentarios 


Función impulsión o de Dirac 


(+) Función impulsión derivada 


Función impulsión de orden n +1 


18 Véanse unas tablas más completas en el Apéndice B de [1-6] y en el Capítulo VII de [1-14]. 
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TRANSFORMADAS DE LAPLACE 


Funciones racionales de s 
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TRANSFORMADAS DE LAPLACE 


Funciones racionales de s 
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TRANSFORMADAS DE: LAPLACE 


Funciones racionales de s 
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TRANSFORMADAS DE LAPLACE 


Funciones racionales de s 
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TRANSFORMADAS DE LAPLACE 


Funciones racionales de s 
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[1.10 PROBLEMAS 


| Hallar la fórmula que da el factor de potencia en el caso general en que tanto la tensión como la 
intensidad no sean senoidales, suponiendo nulas sus componentes continuas. 


| La potencia aparente es el producto de los valores eficaces de la tensión e intensidad: 


Po, =U-1=U0,/1+ Dip li /1 + Dí, (1.119) 


siendo Dy; y Dy, las distorsiones totales de las ondas de tensión e intensidad, respectivamente. 
Como las componentes continuas son nulas, según la Expresión (1.87) resulta: 


P=U,Í,cosqp] + + + U, 1, cos q, + += U,Í¡(cos p, + ++ + Dy,Dj, Cos Q, + +-:) (1.113) 


siendo Dy, y Dj, las distorsiones de los armónicos de orden n de tensión e intensidad, respectivamente. 
El factor de potencia, por tanto, es: 


P — cosp, + DyaDy2 cos pa + :** + Dy,Dy, cos Q,, + +“ 


1 J1+DÍ,: /1+ DÉ, 


que depende de los ángulos de desfase entre los armónicos de tensión e intensidad del mismo orden (componente 
fundamental incluida) y de las distorsiones de los armónicos de tensión e intensidad. 

Como se va a ver a lo largo de esta obra, hay equipos electrónicos de potencia que absorben de la fuente de 
energía que los alimenta una intensidad con una elevada distorsión. En el supuesto ideal de que la fuente 
de energía tenga una impedancia interna nula, su onda de tensión no va a resultar deformada por los armónicos de 
la intensidad, y si, además, dicha tensión es senoidal pura (componentes armónicas nulas), la fórmula anterior 
queda así: 


(1.114) 


Cos 7 
E 1.115 
f Ja (1.115) 


expresión que solo depende del desfase entre la tensión y la componente fundamental de la intensidad, y de la 
distorsión total de esta. En el Apartado 20.5.5 se volverá sobre este tema. 

Veamos ahora el caso en que la tensión y la intensidad tienen la misma forma de onda (son iguales las distor- 
siones de sus armónicos del mismo orden) y su desfase es nulo (este caso se da para carga resistiva pura). Se 
verifica que 

01= 09 === qn =0 (1.116) 
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Haciendo D,, = Dy;, = D|, y sustituyendo en (1.114) se tiene: 
FE 1+DÍ+ ++ DÍ4 +. 
JADE d+ DE LA DER + DAA 


=1 (1.117) 


es decir, el factor de potencia es la unidad si ambas formas de onda son iguales (independientemente de la distor- 
sión que tengan) y están en ase. 
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- PARTE IL. COMPONENTES | 


Capítulo 


DIODOS DE POTENCIA 


Se inicia aquí la parte dedicada a los componentes específicos empleados en la Electró- 
nica de Potencia. Aun cuando un cierto componente, ya sea activo o pasivo, no cambia en 
sus bases físicas por la potencia de operación para la que esté diseñado, sí lo hace en al- 
gunas de sus peculiaridades constructivas y funcionales y en la forma de definirlo. La mayo- 
ría de las válvulas y semiconductores empleados en potencia tienen sus homólogos en señal 
que normalmente los han precedido en su uso. Así ocurre con el tiratrón, el diodo y el 
transistor de unión bipolar y el FET. Sin embargo otros, como los tiristores (salvo excep- 
ciones), el IGBT y el ignitrón, son componentes desarrollados ab initio para ser empleados 
exclusivamente en el ámbito de la potencia, de modo que, aunque se supone que el lector 
que aborda una obra de esta índole conoce la electrónica general, está justificada la necesi- 
dad de proporcionarle una visión suficiente del mundo de los componentes aplicados a la 
Electrónica de Potencia. 

Se ha preferido comenzar la exposición por los semiconductores y válvulas, por ser los 
más característicos, y terminar por los componentes pasivos. Dentro de los semiconducto- 
res se antepone el estudio del diodo de potencia aunque no sea este un componente activo 
en el sentido de proporcionar amplificación y control libre de un proceso de conducción. Sí 
es un componente altamente alineal cuyo conocimiento interno sirve de antesala al de los 
tiristores y al de los transistores de potencia. 
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FOTOGRAFÍA 2-1 Doble diodo de vacío Silver- 
tone 5U4G de 150 V pico y 0,275 A media. Corte- 
sía de physics.iuc.edu. 


FOTOGRAFÍA 2-2 Diodos de selenio en serie 
encapsulados como un único componente de 
250 V pico y 85 mA media. Cortesía de AEG. 
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2.1 PRECEDENTES DEL DIODO DE POTENCIA 


Como ya se ha dicho brevemente en la Sección 1.7, los primeros diodos o elementos 
rectificadores fueron los de punta metálica sobre sulfuro metálico y los de vacío, ambos em- 
pleados inicialmente en el entorno de la detección de ondas de la primitiva radio. Los pri- 
meros, descubiertos por K. F. Braun, nunca llegaron a alcanzar una corriente ni tensión ele- 
vadas debido a su débil estructura, manteniéndose en el rango de muy pocos miliamperios y 
de algunos voltios. El diodo de vacío de J. A. Fleming, en sus variantes de más potencia, ha 
llegado a manejar intensidades del orden de decenas de amperios y a bloquear cientos de vol- 
tios, usándose ampliamente en las etapas de detección de los receptores de radio con válvulas 
y en la fuente de generación de continua de los receptores y emisores con válvulas. La notable 
caída de tensión típica en conducción (de varias decenas de voltios) y el gasto de energía para 
el calentamiento del cátodo han desechado estos componentes, salvo excepciones, tras la apari- 
ción de los diodos semiconductores, cuya caída de tensión es del orden del voltio y no necesi- 
tan calentamiento adicional. Véase [2.13]. 

Un precedente más próximo en el tiempo y en su funcionamiento a los actuales diodos 
semiconductores es el diodo de selenio (véanse la Sección 1.7 y la Fotografía 1-5). Con tal 
dispositivo se llegaba a rectificar corrientes de decenas de amperios, soportando tensión in- 
versa de unos 15 V en un principio. El hallazgo y construcción fue puramente experimental 
y responde a la Figura 2-1. Sobre una placa soporte que hace de ánodo, normalmente de 
aluminio, se deposita selenio impurificado con un halógeno. Sobre ella se apoya otra placa, 
que será el cátodo, de una aleación de cadmio y estaño. Entre ambas placas se forma una 
capa delgada de seleniuro de cadmio en la que se basa el proceso de rectificación. La depu- 
ración de la técnica permitió elevar la tensión inversa soportada hasta unos 50 V y la densi- 
dad de corriente en las placas desde unos 50 mA/cm? a 1 A/cm?. Para trabajar con tensiones 
mayores se apilaban varios diodos en serie. La baja caída de tensión en conducción de cada 
diodo (del orden de 1 V) da lugar a una caída total suma no excesiva. En bloqueo, la relativa- 
mente alta intensidad de fugas asegura un buen reparto de la tensión entre los diodos asocia- 


Selenio 
impurificado 
con halógeno 


Contraelectrodo 
Cd-Sn 


Cátodo 


Ánodo 
O 


Aluminio . 
Seleniuro 


de cadmio 


FiGurA 2-1 a) Construcción esquematizada de un diodo de selenio. Adaptado de [1-13]. 
b) Placas componentes de un diodo de selenio práctico. Cortesía de Condisa. 
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dos (véase 7.2.1). Estos diodos se montaban inicialmente sobre un vástago roscado que atra- 
vesaba y sujetaba las placas (Fotografía 1-5), intercalándose terminales eléctricos que permi- 
tían conseguir asociaciones más o menos complejas (doble diodo unido por el cátodo, puente 
de cuatro diodos, etc.). Más tarde se han empleado masivamente, hasta la aparición de los 
diodos de silicio, en pequeñas intensidades y tensiones de hasta varios cientos de voltios, 
encapsulados como indica la Fotografía 2-2 con diversas configuraciones internas, Han re- 
presentado la solución habitual para rectificadores de poca potencia en fuentes de alimenta- 
ción y otras aplicaciones. 


2,2 DIODO DE UNIÓN BIPOLAR. CONSTRUCCIÓN DE LA PASTILLA 


Las características eléctricas deseables en los diodos de potencia son principalmente: 


— Capacidad para soportar gran intensidad con pequeña caída de tensión en el estado 
de conducción o de polarización directa. 

— Capacidad para soportar elevada tensión con pequeña intensidad de fugas en el es- 
tado de bloqueo o de polarización inversa. 

— Recuperación rápida del estado de bloqueo, con baja intensidad inversa, tras el es- 
tado de conducción. Esta característica es deseable en los circuitos que trabajan en 
alta frecuencia de conmutación, o de paso del estado de conducción al de bloqueo y 
viceversa. 


Los diodos modernos a base de semiconductores han venido a proporcionar a la industria 
electrónica unos elementos casi ideales atendiendo a las exigencias antedichas. Los antiguos 
diodo de gas y de selenio han sido casi totalmente desplazados debido a la elevada caída de 
tensión en conducción del primero (unos 18 V) y a la elevada intensidad de fugas y baja 
tensión inversa soportada del segundo. 

Los diodos de óxido de cobre, desarrollados experimentalmente a la par que los de sele- 
nio, se siguen utilizando tradicionalmente en los rectificadores de los aparatos de medida 
debido a su baja caída de tensión en conducción directa. No tienen ni han tenido aplicación 
importante en la Electrónica de Potencia, salvo como medidores de tensión auxiliares. 

De los dos tipos de semiconductores empleados normalmente, el de germanio (Ge) y el : 
de silicio (Si), el primero presenta la ventaja de una caída de tensión en conducción más 
baja, de 0,5 V, frente a 1 V en el de silicio. Sin embargo, este puede soportar una temperatu- 
ra de trabajo en la unión de hasta 190C y elevada tensión inversa, mientras que el diodo de 
germanio puede funcionar hasta unos 110%C como máximo y soporta menos tensión inversa. 
El diodo de silicio es el más empleado hoy, reservándose el de germanio para aplicaciones 
en que se manejan bajas tensiones e interesa reducir al mínimo la caída de tensión en con- 
ducción. La Tabla 2-1 refleja las principales características de los distintos tipos de diodos y E 
«los valores de sus parámetros. 

Modernamente se investiga en diodos de potencia con otros materiales como el arseniuro 
de galio [2.4], el nitruro de galio [2.3], el carburo de silicio [2.14] y el diamante, buscando 
menor tiempo de recuperación, mayor tensión inversa y más alta temperatura de trabajo. 
Hoy se dispone comercialmente de diodos Schottky (véase 2.5) realizados con los tres prime- 
ros materiales. ; 

Las técnicas de construcción de los semiconductores de potencia de germanio y silicio han 
llegado a un grado de perfección extremada, consiguiéndose componentes de larguísima vida 
si trabajan dentro de las condiciones especificadas. Una de las más utilizadas es la de difusión 
que, aplicada a la fabricación de diodos, consiste básicamente en el proceso siguiente: 

Se parte de un cilindro monocristalino del elemento semiconductor (Ge o Si) dopado con 
impurezas tipo N (donadoras de electrones) que ha sido fabricado por crecimiento de un 
cristal semilla en un baño de semiconductor fundido. El cilindro, que puede tener uno o más 
centímetros de diámetro y varios de largo, se corta en discos mediante una sierra de hilo 
finísimo de tungsteno. El espesor del disco es de 1 mm aproximadamente y depende de la 
tensión inversa máxima que desee obtenerse. 
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Intensidad | Tensión | Caída de | Factor de E Temperatura 
ds . , as se E E Densidad z 
Tipo directa 1, [inversa U;, | tensión caída de | Corriente E interna 
2d zo : e de corriente ha 
máxima | máxima directa tensión | de fugas (Alem?) máxima 
(A) (v) Va (V) | (U¿Uin) ec) 
No aplica 0,5 en la 
De vacío 10 1.000 50 típica | por curva Baja placa 600 
u-i resistiva emisora 
, : 4.000 
Vapor de mercurio 5.000 20.000 18 0,0009 Baja 400 
en la mancha 
e o 50 por 1 por . ¿ E 
Selenio 50 id nidad 0,02 Alta 1 50 
Óxido de cobre 30 0,6 0,02 Alta 1 70 
Germanio 800 0,5 0,000625 
Silicio 8.000 6.000 ll 0,0002 Muy baja 100 90 
Arseniuro de galio A ; = 
len dida Sai) 15 250 0,8 0,0032 Media 100 50 
Carburo de silicio 

E 2 2! ó no : , 

Ends Saa 30 1.200 2,5 0,00208 Baja 300 16 


TaBLa 2-1 Comparación de los diodos de potencia en función de su material de base. El fac- 

tor de caída de tensión refleja el mínimo de las pérdidas por conducción que puede obtenerse 

en la rectificación, expresadas en tanto por unidad. Es una cifra de mérito importante en aplica- 
ciones de potencia. 


El disco de material N se introduce en un horno con atmósfera inerte en la que se ha 
inyectado una determinada cantidad de impurezas aceptadoras, tales como átomos de indio. 
Estas se difunden por una de las caras del disco hasta conseguir una determinada penetra- 
ción y concentración. Por último, se efectúa otro dopado tipo P (o con impurezas acepladoras 
de electrones) muy intenso y de poca penetración por la misma cara que el anterior, para 
reducir la resistencia eléctrica de la soldadura al terminal de ánodo. En la Figura 2-2 se 
muestra el perfil de concentraciones en sentido axial antes y después de la difusión. 
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con átomos de aceptador 


Sustrato tipo N 


Antes del dopado 


Después del dopado 
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FiGURA 2-2 Dopado en un diodo de la pastilla o sustrato por difusión. Perfil de concentración 
de impurezas. 
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ForocraFía 2-3 Hornos de difusión de obleas de semiconductores. Cortesía de Laboratorios Bell. 


Otra técnica de menor precisión es la de unión crecida. Consiste en dopar alternativa- 
mente con impurezas P y N el baño de semiconductor fundido durante el proceso de creci- 
miento del cristal semilla (Figura 2-3). La barra de semiconductor monocristalino obtenida 
se sierra posteriormente para separar cada pastilla y esta se encapsula. 


co 
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con impurezas 
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FIGURA 2-3 Fabricación de diodos por unión crecida. 


La técnica que permite controlar de forma más exacta el espesor de la pastilla y grado 
del dopado es la de crecimiento epitaxial. Sobre una lámina de cristal semiconductor puro o 
sustrato se depositan nuevos átomos procedentes de una fase gaseosa. Este gas puede im- 
purificarse con átomos de donadores o aceptadores que sustituyen algunos átomos de la red 
cristalina. La reacción química principal es la reducción del tetracloruro de silicio o de ger- 
manio 

1,2009 


SiCL, + 2H, Si + 4 CIH 


En la Figura 2-4 se representa gráficamente la deposición de una capa tipo N mediante 
la adición de boro. 
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FIGURA 2-4 Creación de la unión de un diodo por crecimiento epitaxial. 


, Fase epitaxial tipo N 


Los bordes del disco o pastilla semiconductora suelen contener muchas imperfecciones 
en la red cristalina e impurezas depositadas a lo largo del proceso de fabricación que darían 
origen a zonas débiles para soportar la tensión inversa. Por ello el borde es desbastado y 
biselado como indica la Figura 2-5, obteniéndose también de esta forma un menor gradiente 
de potencial en el mismo y mayor tensión inversa soportada. 


Superficies equipotenciales 


3 Capa N 


Ov , 


FIGURA 2-5 Biselado de los bordes de la pastilla de un diodo. Distribución de superficies 
equipotenciales. 


2.3 CARACTERÍSTICAS ESTÁTICAS DEL DIODO DE UNIÓN 


Los fenómenos internos que rigen el funcionamiento de los diodos de potencia de silicio 
y germanio son exactamente iguales a los descritos en obras de electrónica básica para los 
diodos semiconductores en general. En el caso que nos ocupa, el área de la pastilla es apre- 
ciable y las corrientes manejadas son altas. Esta es la diferencia fundamental con un diodo 
de unión para pequeñas corrientes. 


2.3.1 Diodo en estado de bloqueo 


Aplicando una tensión inversa E, a los terminales de un diodo de forma que la capa anódi- 
ca P sea más negativa que la catódica N, los portadores mayoritarios de ambas son atraídos 
hacia los extremos de la pastilla, ensanchándose la zona de carga espacial y vaciándose de por- 
tadores. Aparece una barrera de potencial en la unión, del mismo valor aproximadamente que 
la tensión inversa aplicada exteriormente, que suele ser muchas veces superior al potencial de 
unión U,. La corriente de mayoritarios [, cesa prácticamente y la de minoritarios [, aumenta 
respecto del valor que tiene con la unión en equilibrio hasta el que le permite la concentración 
de los mismos, que es prácticamente independiente de la tensión aplicada pero crece con la 
temperatura. Esta corriente inversa de saturación o corriente de fugas es muy pequeña, espe- 
cialmente en el silicio, y puede decirse que el diodo no conduce o está bloqueado. 


En la Figura 2-6 se han representado las distribuciones de carga espacial y de potencial 
en sentido axial en el interior del cristal. Las líneas de puntos indican la situación con los 
extremos del diodo cortocircuitados, en cuyo caso ambas distribuciones se modifican ligera- 
mente hacia los extremos del cristal respecto de las curvas obtenidas en equilibrio (termina- 
les del diodo en circuito abierto) para dar una carga neta y un salto de potencial nulos en 
toda la pastilla. Por claridad se ha representado U, no mucho menor que E, 
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Ficura 2-6  Diodo en estado de bloqueo. Distribuciones de carga y de potencial. Característi- 
ca tlao — ia: Circuito equivalente. Definición de tensiones características. 


Puede verse en la característica uc — i, que la intensidad inversa es muy pequeña (la 
Figura 2-6 puede corresponder a un diodo de silicio de 100 A y 1.000 V) y que aumenta 
fuertemente con la temperatura. El fabricante suele definir en la zona próxima a la avalancha 
cuatro tensiones características del diodo que orientan al usuario para emplearlo correcta- 
mente, a saber: 


Tensión inversa de trabajo: Puede ser soportada por el diodo de forma continuada sin 
peligro de calentamiento por avalancha. 


Tensión inversa de pico repetitivo: Puede ser soportada en picos de 1 ms repetidos 
cada 10 ms por tiempo indefinido. 
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Tensión inversa de pico único: Puede ser soportada por una sola vez cada 10 minutos 
o más, con duración del pico de 10 ms. 


Tensión de ruptura: Si es alcanzada, aunque sea por una vez y con duración de 10 ms 
o menos, el diodo puede destruirse o al menos degradar sus características eléctricas 
(salvo en los diodos de avalancha controlada operando dentro de sus límites). 


Hay que decir que no existe una norma universalmente aceptada para definir estos pará- 
metros y aquí se ha expuesto el criterio más corriente entre los fabricantes. 

Las pérdidas de potencia en bloqueo son extremadamente bajas porque son iguales al 
producto de la tensión inversa soportada por la intensidad de fugas y esta es muy pequeña, 
sobre todo en el silicio, aunque aquella pueda ser grande. Normalmente suelen despreciarse 
frente a las pérdidas en conducción (véase el Problema 2-1, pregunta 4). Si se quieren tener 
en cuenta, se puede emplear la Fórmula (4.1) justificada para el tiristor en bloqueo al final 
del Apartado 4.2.3, pues los fenómenos eléctricos son muy parecidos. 

El circuito equivalente de un diodo en estado de bloqueo puede aproximarse para la mayo- 
ría de los casos prácticos a un circuito abierto, aunque sería más correcto desde un punto de 
vista teórico asimilarlo a una fuente de intensidad muy baja dependiente de la temperatura. 


2.3.2 Diodo en estado de conducción 


Si se aplica a los terminales del diodo una tensión directa, los portadores mayoritarios 
son empujados desde los extremos de la pastilla hacia la unión y pasan a la capa opuesta 
como minoritarios. Esta corriente [; aumenta enormemente respecto del valor que tiene en 
equilibrio, de forma que la de minoritarios en sus capas de origen 1, en sentido contrario es 
insignificante. Además, esta disminuye ligeramente respecto del valor de equilibrio porque 
el potencial de unión que la favorece se reduce, debido a que la abundancia de mayoritarios 
disminuye la densidad de carga en las proximidades de la unión. 

Estos fenómenos están descritos en la Figura 2-7, en la que aparecen las curvas de den- 
sidad de carga espacial y de potencial. De puntos se han dibujado, como contraste, las curvas 
con los extremos del diodo cortocircuitados. En la curva de potencial se aprecia que la circu- 
lación de una intensidad en las zonas P y N produce una pequeña caída de tensión debido a 
la resistividad del semiconductor. La diferencia de potencial total 4, es la diferencia de las 
caídas resistivas y del potencial de unión, que es de sentido contrario. Aquellas son aproxi- 
madamente proporcionales a la intensidad directa y esta disminuye ligeramente con ella, de 
forma que el potencial total u,¿¿ es de 1 V aproximadamente en los diodos de silicio para una 
intensidad igual a la nominal. Para los de germanio suele estar alrededor de los 0,5 V. Nótese 
que en la Figura 2-7 se resalta el soporte de la corriente I¿ en los portadores mayoritarios de 
sus capas de origen, huecos en la P y electrones en la N. Sin embargo se dice a veces en el 
argot de los semiconductores que los diodos de unión basan su conducción en portadores 
minoritarios, contrariamente a lo que sucede en los diodos. 

Hay que hacer notar que en el estado de conducción el diodo no suele ser el responsable 
de limitar la intensidad establecida en el circuito. De ello se encargan normalmente los com- 
ponentes pasivos, que en la Figura 2-7 se han reducido a la resistencia R. 

La característica eléctrica uc — ia refleja los fenómenos internos antes explicados. A 
temperatura de la unión elevada (150*C) la caída de tensión es menor porque los pares extra 
generados térmicamente reducen el potencial de unión y aumentan la conductividad del se- 
miconductor. De esta forma la potencia disipada en la pastilla disminuye con la temperatura 
para una determinada intensidad, pudiéndose considerar este hecho favorable como una es- 
pecie de autodefensa del diodo contra el calentamiento. Sin embargo, el efecto es contrario 
para intensidades mucho más altas que la nominal y en tales condiciones aumenta la poten- 
cia disipada. 

Igual que para la tensión, el fabricante define intensidades características que orienten al 
usuario: 


Intensidad media nominal: Es el valor medio de la máxima intensidad de impulsos 
senoidales de 180? (Figura 2-8) que el diodo puede soportar con la cápsula mantenida a 
determinada temperatura (110%C normalmente). 
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FiGURA 2-7  Diodo en estado de conducción. Distribuciones de carga y de potencial. Caracte- 
rística yc — ¿1 Circuito equivalente. 


Intensidad de pico repetitivo: Puede ser soportada cada 20 ms por tiempo indefinido, 
con duración del pico de 1 ms a determinada temperatura de la cápsula. 


Intensidad de pico único: Es el máximo pico de intensidad aplicable por una vez cada , 
10 minutos o más, con duración del pico de 10 ms. 


Algunos fabricantes dan la intensidad nominal en valor eficaz en lugar de darla en valor 
medio, algo a tener en cuenta cuando se comparan diodos de distinta marca. 

El circuito equivalente en conducción puede representarse muy aproximadamente por 
una pila ideal de tensión U, igual al potencial de unión del semiconductor de que se trate, 
en serie con una pequeña resistencia r igual a la pendiente promedio de la característica 
Uac Tp 

Las pérdidas en conducción directa están expresadas por 


le pe 


Peond E T 


Uacia dí (2.1) 
0 


para una onda de intensidad determinada con periodo de repetición T. Para un cálculo 
aproximado podría sustituirse la tensión ánodo-cátodo por la que aparecería en el circuito 
equivalente, resultando 


T 
(U, + riyi, de = U,ly, + TÉ (2.2) 
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cond — T 
siendo 1,,, el valor medio de i, e [, el valor eficaz. Un cálculo más exacto exigiría una ecua- 


ción Uac (i,) con más términos o un cálculo gráfico con ayuda de la curva característica 


Uac da: 
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El fabricante proporciona, para facilitar las cosas, las curvas que aparecen en la Figu- 
ra 2-8 para corrientes pulsantes senoidales de 50 Hz, que son las más normales en los equi- 
pos de potencia, y para diversos ángulos de conducción. Al tomarse como variable el valor 
medio, resulta que las pérdidas aumentan para menores ángulos de conducción para un mis- 
mo valor de la intensidad porque el valor eficaz de la corriente aumenta. También suele dar- 
se una familia de curvas similar para impulsos rectangulares de corriente. Si las formas de las 
ondas reales de intensidad no son senoidales ni rectangulares pueden asimilarse a ellas con 
ciertas precauciones y seguir utilizando las curvas citadas para deducir las pérdidas en con- 
ducción por aproximación. 
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FiGURA 2-8 Pérdidas en conducción. 


Con objeto de hacer todavía más fácil la elección de un diodo y su disipador, los catá- 
logos suelen incluir curvas de intensidad máxima para una temperatura deterininada de la 
cápsula. También suele darse la intensidad máxima para una temperatura dada del aire de 
refrigeración con una combinación diodo-disipador determinada. 


2.4 CARACTERÍSTICAS DINÁMICAS DEL DIODO DE UNIÓN 


Los pasos del estado de corte al estado de conducción y viceversa no se producen en los 
diodos de forma instantánea. Es necesario un tiempo de adaptación de la distribución de 
portadores en las capas semiconductoras de un estado al siguiente. Esto implica estados 
intermedios normalmente no deseables porque en ellos coinciden intensidades y tensiones 
elevadas que conllevan puntas de potencia disipada altas aunque cortas. Si un diodo funcio- 
na a una frecuencia de conmutación (número de veces por segundo que pasa de conducción 
a corte y viceversa) elevada, es necesario prestar atención al modo en que realiza dicha con- 
mutación, es decir, a sus características dinámicas y asegurarse de que no merman sustan- 
cialmente la función y la eficiencia energética del circuito al que sirven. 


2.4.1 Recuperación inversa y directa 


Se llama recuperación inversa al proceso por el que un diodo en conducción adquiere, 
tras ser sometido a una tensión inversa, las propiedades de bloqueo estático. Si un diodo 
conduce en sentido directo una intensidad 1, la zona central de la unión está saturada de 
mayoritarios con tanta mayor densidad cuanto mayor sea I. 
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Recuperación inversa abrupta o forzada 


Si el circuito exterior fuerza la anulación de la corriente previa I con cierta velocidad 
di,/dt para llevar al diodo al estado de bloqueo aplicándosele una tensión inversa, resultará 
que después del paso por cero de la corriente existe en la unión una cierta cantidad de por- 
tadores que cambian su sentido de movimiento y permiten que el diodo conduzca tempo- 
ralmente en sentido contrario al ordinario. La tensión inversa entre ánodo y cátodo no se 
establece hasta después de un tiempo llamado tiempo de almacenamiento, t,, en que los por- 
tadores empiezan a escasear y aparece en la unión la zona de carga espacial. La intensidad 
todavía tarda un tiempo f, o tiempo de caída en descender a un valor despreciable a medida 
que va desapareciendo el exceso de portadores por recombinación con cargas de signo con- 
trario. 

En la Figura 2-9 se ilustra la forma más habitual de definir exactamente £, y £,. La suma 
de ambos se llama tiempo de recuperación inversa, t,, y la carga eléctrica desplazada, carga 
de recuperación, q,; la intensidad de pico en sentido inverso alcanzada en el proceso se llama 
intensidad de recuperación, 1,. Todos los parámetros definidos anteriormente dependen de la 
intensidad directa 1 de partida, de su derivada di,/d£ al pasar a recuperación y, en menor 
medida, de la tensión inversa final U,.. como se detallará en 2.4.2. 


in 


FIGURA 2-9 Recuperación inversa de un diodo de unión. 


La recuperación inversa abrupta es un fenómeno indeseable que puede causar proble- 
mas en circuitos de alta frecuencia. Por una parte puede calentarse excesivamente el diodo, 
que es sometido a una punta de potencia cuando se establece la tensión inversa simultánea- 
mente con la intensidad ¿,. Por otra parte, la circulación de intensidad en sentido inverso 
resta eficacia a muchas operaciones de los circuitos electrónicos de potencia. 
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Recuperación inversa suave o natural 


Si el circuito reduce lentamente la corriente directa del diodo, la pastilla llega al instante 
de inversión de la tensión u,¿ con pocos portadores, pues estos se han ido reduciendo al 
adaptarse a las necesidades de corriente. En tal caso tanto la carga q, como la intensidad 1, 
de recuperación son muy bajas y no suelen ocasionar problemas en el circuito, aun cuando 
se empleen diodos lentos. 


Recuperación directa 


Otro fenómeno de retardo parecido pero de menor importancia tiene lugar cuando el 
diodo pasa de bloqueo a conducción. Se necesita cierto tiempo para que los mayoritarios de 
ambas capas inunden la zona de carga espacial y se establezca en esta el potencial de unión 
en conducción U,. Mientras tanto aparece un potencial positivo entre ánodo y cátodo provo- 
cado por el circuito exterior que tiende a poner el diodo en conducción. Dicho potencial 
puede ser de bastantes voltios y es tanto mayor cuanto más alta es la derivada de intensidad 
y el valor final de la misma. En la Figura 2-10 se describe este fenómeno llamado de recupe- 
ración directa y se define el tiempo de recuperación directa t,, como el que transcurre entre 
el instante en que la tensión ánodo-cátodo se hace positiva y aquel en que dicha tensión se 
establece definitivamente en el valor normal de conducción U,. Este tiempo es bastante me- 
nor que el de recuperación inversa y no suele producir pérdidas de potencia ni trastornos de 
funcionamiento apreciables. La tensión directa máxima alcanzada en el proceso se llama ten- 
sión de recuperación directa, U.. 


| 


FIGURA 2-10 Recuperación directa de un diodo de unión. 


En la Figura 2-11 se ha representado la corriente en un diodo lento de un rectificador 
con 180" teóricos de conducción. Funcionando a 50 Hz la intensidad y el tiempo de recupe- 
ración inversa son despreciables, mientras que a 50 kHz y con la misma intensidad directa 
de pico dichos parámetros se hacen importantes de forma que el valor medio de la corriente 
rectificada es bastante inferior al teórico. La recuperación directa se ha despreciado en am- 
bos casos. 


2.4.2 Diodos lentos y rápidos 


Se llaman diodos lentos u ordinarios aquellos en cuya fabricación no se han tomado espe- 
ciales precauciones para minimizar los fenómenos de recuperación inversa y directa. En el 
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FIGURA 2-11 Influencia de la recuperación inversa de un diodo lento en la rectificación: des- 
preciable con frecuencia de 50 Hz (arriba); inadmisible con 50 KHz (abajo). 


caso de diodos ordinarios de silicio, los más habituales, el tiempo de recuperación típico sue- 
le ser de una o varias decenas de microsegundos. Como se ha ilustrado en la Figura 2-11, 
estos valores del tiempo de recuperación no afectan a aplicaciones de baja frecuencia, pero 
pueden hacer inviable la aplicación del diodo en cuestión a circuitos de alta frecuencia. Para 
tales aplicaciones se fabrican diodos que acumulan poca carga de minoritarios en conducción 
y presentan, por tanto, tiempos de recuperación bajos. Suele llamárseles diodos rápidos. La 
carga acumulada en conducción es proporcional, entre otras cosas, al espesor de la pastilla, 
por lo que los procesos de fabricación más interesantes para obtener diodos rápidos son los 
que mejor controlan el gradiente de dopado y, por tanto, menor espesor de pastilla exigen 
para soportar una determinada tensión inversa. En general son mejores los diodos epitaxiales 
(Figura 2-4) que los de difusión (Fotografía 2-3) y estos mejores que los de unión crecida 
(Figura 2-3). Por otra parte, la difusión de átomos de oro y platino en la pastilla propicia 
durante la recuperación inversa una recombinación más rápida de los minoritarios responsa- 
bles de la conducción y, por tanto, un menor tiempo de recuperación. Dado que la gama de 
frecuencias de trabajo en los equipos electrónicos de potencia es muy amplia (entre 50 Hz y 
más de 300 kHz), los tiempos de recuperación de los diodos rápidos comerciales (que suelen 
darse en ns) son muy variables y van desde 25 ns a 5.000 ns. 

La carga de recuperación inversa q, (vuélvase a la Figura 2-9) aumenta con la intensidad 
directa previa al bloqueo 1 y con la derivada de intensidad di,/d£ con que el circuito lo 
fuerza. Sin embargo, para una determinada q,, una derivada de intensidad elevada ayuda a 
vaciar antes la pastilla de portadores acortando t,. El tiempo de caída £, depende de la carga 
de recuperación almacenada q,, de las características constructivas del diodo (como la presen- 
cia, ya mencionada, de iones de oro, platino, etc., aceleradores de la recombinación de porta- 
dores) y resulta algo acortada con valores altos de la tensión inversa reaplicada U;. De estas 
influencias entre parámetros resulta que, en las posibles aplicaciones de un diodo concreto, es 
más dependiente del modo de operación del circuito el tiempo de recuperación +, que la carga 
de recuperación q,, por lo que algunos fabricantes prefieren suministrar este segundo paráme- 
tro al primero para caracterizar la recuperación inversa. En tal caso, y a partir del valor de q, 
(suministrado por el fabricante para una cierta gama de valores de I y di,/dt), el diseñador 
puede deducir fácilmente +, e 1, para un determinado valor de la derivada de intensidad. 

En efecto, y aun respetando un mínimo la complejidad del fenómeno de recuperación 
inversa, se pueden realizar algunas simplificaciones que ayudan en la utilización del paráme- 
tro q, de los diodos rápidos. En primer lugar puede suponerse triangular la evolución de la 
corriente inversa durante la recuperación (área rayada en la Figura 2-9), con lo que 


q.=14,/2 (2.3) 
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Además, expresando [, como producto de la derivada di,/dt, supuesta constante, por el 
tiempo de almacenamiento t,, resulta 


1, = (di,/di)t, (2.4) 


y si, como suele ocurrir, el tiempo de caída t, es despreciable frente al de almacenamiento £,, 
puede sustituirse en la última expresión t, por t,, y, a partir de ambas expresiones, puede 
formularse el tiempo y la intensidad de recuperación como 


29, 
¿02 rpotó (2.5) 
di, /de 
di, 
la > dr de (2.6) 


Como se ha dicho, los valores de I y de la derivada de intensidad di,/dt los debe dedu- 
cir el diseñador del análisis del circuito y el parámetro q, lo proporciona el fabricante en el 
catálogo para diversas combinaciones de aquellos. Otros fabricantes, no obstante, prefieren 
dar directamente el valor de t, para una gama de condiciones típicas de operación. 

Es difícil, por el origen del fenómeno de recuperación ya explicado, combinar en un dio- 
do alta intensidad, alta tensión y bajo tiempo de recuperación, por lo que en cada aplicación 
debe utilizarse por razones económicas el diodo más lento (y por tanto más barato) compati- 
ble con la operación del circuito. Contrariamente a la escasez de tipos rápidos en los prime- 
ros años de los diodos de silicio de potencia (lo que limitaba la frecuencia de operación en 
algunas aplicaciones), existe hoy una gama amplia y en continuo crecimiento. Hay, por ejem- 
plo, diodos de potencia rápidos que combinan 1.825 A, 2.500 V y 2.000 ns (el 
$D1553C25520K de IR) y en menor corriente y tensión hay variedades de diodos ultrarrápi- 
dos que combinan 60 A, 600 V y 34 ns (el 6OAPUO6 de IR). 


2.4.3 Sobrecargas transitorias 


Lo mismo que otros semiconductores de potencia, el diodo puede funcionar de forma 
transitoria por encima de la intensidad fijada por el fabricante para trabajo continuo. Para 
que estas sobrecargas transitorias que elevan la temperatura de la unión por encima del va- 
lor máximo continuo no deterioren el diodo: 


— Se deben producir un número limitado de veces a lo largo de su vida. 

— El ritmo de sucesión debe ser lo suficientemente bajo para permitir a la unión en- 
friarse al menos hasta la temperatura máxima en régimen continuo. 

— El grado y duración de la sobrecarga debe estar siempre por debajo de lo especifica- 
do en catálogo. 3 


En la Figura 2-12 se reproduce la curva característica de sobrecarga para un diodo de 
150 A. Es similar a la segunda figura de la cuarta página facsímil de características del diodo 
O5PE(R) de la Sección 2.8, 

Estas curvas suelen llegar hasta un tiempo mínimo de 8 o 10 ms, que es la duración de 
un semiciclo de una onda de 60 o 50 Hz. Para puntas de corriente más cortas la pastilla 
semiconductora no tiene medios de refrigeración apreciables y debe absorber la energía disi- 
pada sin elevar su temperatura peligrosamente mediante el puro almacenamiento de calor 
que permite su masa y calor específico (véase el Problema 2-3), como se verá que también 
ocurre con las puntas de corriente inversa en los diodos de avalancha controlada. 


2,4,4 Diodos de avalancha controlada 


Se ha visto al final de la Sección 2.2 cómo se desbasta y bisela el borde de la pastilla 
semiconductora de un diodo de potencia para eliminar las imperfecciones en el mismo, pues 
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FIGURA 2-12  Sobreintensidades transitorias admisibles en un diodo de unos 150 A nominales 
medios con intensidad senoidal de media onda y 50 Hz. 


estas son zonas que toleran mal la tensión inversa, y así también disminuir el gradiente de 
potencial. Con ello se aumenta la tensión inversa soportada por el diodo sin entrar en el 
proceso de avalancha y se propicia que cuando esta se produzca lo haga en el interior de la 
pastilla y en una buena parte de su área. Pues bien, se llaman diodos de avalancha controla- 
da de potencia los que se fabrican llevando esas precauciones al extremo, de modo que ante 
un aumento de la tensión inversa entran finalmente en avalancha en casi toda la pastilla al 
mismo tiempo pudiendo absorber una punta de energía notable sin fundir el material semi- 
conductor ni alcanzar una temperatura tal que degrade sus propiedades. Esa energía se ge- 
nera de forma repartida en la pastilla, por lo que la temperatura del punto más caliente no es 
mucho mayor que la temperatura promedio. 

Este tipo de diodo es, por lo demás, similar al resto de los diodos de potencia y se suele 
recurrir a él cuando en un diseño el riesgo de que el componente quede sometido a sobre- 
tensiones inversas es alto queriéndose prevenir su destrucción por esta causa, y también ' 
cuando el propio diseño somete al diodo a una sobretensión inversa elevada pero esporádica. 
Asimismo se emplea como elemento protector contra sobretensiones de otros componentes, 
disponiéndose normalmente en paralelo con ellos, a veces sin ninguna otra función, de tal 
manera que en caso de sobretensión en el componente protegido, esta quede limitada al 
valor de la tensión de avalancha del diodo protector (véase el Apartado 7.1.1). Actúa en este 
caso como diodo Zener de elevada tensión Zener y por tiempo corto. Su dimensionado se 
basa en asegurar que durante la sobretensión, limitada como se ha dicho por la tensión de 
avalancha, la corriente que el circuito obliga a pasar por el diodo produce una energía en la 
pastilla que no es capaz de elevarla a una temperatura peligrosa para su degradación (como 
en el caso de las sobrecargas transitorias vistas al final de 2.4.3). El fabricante suele ilustrar 
esta capacidad dando la potencia absorbible durante un tiempo típico de sobrecarga. Así, en 
las hojas del diodo ejemplo 55DA 06D5007 de la Sección 2.8 se da una potencia absorbible 
menor o igual a 70 KW durante 20 ps con la unión a 45*C. 


2.5 DIODOS SCHOTTKY DE POTENCIA 


Así como la necesidad de diodos de señal de muy alta velocidad ha llevado al desarrollo de 
diodos Schottky con tiempos de recuperación del orden de los 0,1 ns, en la Electrónica de 
Potencia las fuentes conmutadas de alta corriente y baja tensión, principalmente, han impulsa- 
do la búsqueda de diodos que aínen baja caída de tensión en conducción y recuperación rápi- 
da, habiéndose desarrollado para ello diodos Schottky que llegan a 160 A y 100 V con 800 pF 
de capacidad entre terminales (el DSS 2x160-01* de IXYS [2.9)) con silicio y a 20 A y 
1.200 V con 61 nC de carga capacitiva (el CSD20120 de Cree [2.6)) con carburo de silicio. 
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Como se ha apuntado en la Sección 1.7, los diodos Schottky se basan en el efecto rectifi- 
cador que tiene lugar en una unión metal-semiconductor gracias a la barrera de potencial 
que se establece (véase en la Figura 2-13 una de las muy variadas formas de estos diodos). 
Los bordes de la barrera muestran anomalías estructurales y baja tensión de ruptura, por lo 
que se pasivan mediante un anillo semiconductor de guarda. El potencial a vencer para esta- 
blecer la conducción es de unos 0,25 V en los diodos Schottky de silicio (y algo mayor en los 
de carburo de silicio [2.14]) frente a 0,7 V en el diodo de unión de silicio. La conducción es a 
cargo de portadores que siempre actúan como mayoritarios, contrariamente al diodo de 
unión (véase el Apartado 2.3.2), por lo que no se da el fenómeno de recuperación inversa allí 
ocasionado por la necesidad de eliminar los portadores que en conducción han invadido una 
capa como minoritarios. El límite de la velocidad de paso del estado de conducción al de 
bloqueo y viceversa lo marca principalmente la capacidad parásita entre las capas de semi- 
conductor y metal, muy pequeña, por lo que se llega a frecuencias de conmutación que su- 
peran la centena de kilohercios. La intensidad de fugas en bloqueo es, no obstante, mayor 
que en un diodo de unión de silicio de la misma intensidad y tensión. 


Barrera Schottky la 


Diodo de unión 


Diodo Schottky 


Capa epitaxial N— Unc 


Sustrato N* 


Mid Anillo de guarda 


a) b) 


FIGURA 2-13 a) Disposición física de una de las variadas modalidades de diodo Schottky de 
potencia. b) Característica yc — ¿1 de un diodo Schottky de potencia comparada con la de un 
diodo de unión. 


2.6 DIODOS ZENER DE POTENCIA 


Los diodos Zener tienden a emplearse poco en circuitos de potencia debido a las eleva- 
das pérdidas que se ocasionan al combinarse corrientes apreciables con tensiones Zener im- 
portantes. Los Zener tradicionales no suelen alcanzar más de 100 V, 10 A y 20 W (no combi- 
nados; véase la gama BZY93 de 7 V a 70 V, 20 W, [2.7)).. La construcción de un Zener de 
potencia es similar a la de los diodos ordinarios de potencia de corriente y pérdidas disipa- 
das parecidas. Puede verse una aplicación de protección contra sobretensiones en la Figu- 
ra 3-S-a. Una aplicación especial característica de estos diodos, construidos normalmente 
con silicio, es la que combina el efecto de rectificación ordinario —aunque con caída de 
tensión en el codo de conducción de 1 V frente a 0,7 V en los diodos de unión de silicio 
normales— con la utilización de la avalancha Zener como protección contra sobretensiones. 
Así, en la configuración de inversor con transformador de toma media de la Figura 15-1, a 
veces se prefieren Zener de potencia para los diodos antiparalelo cuando se considera que 
puede haber sobretensiones peligrosas en los transistores que, con aquellos, implementan 
los interruptores, lo que evita la utilización de un componente protector (como un varistor, 
con tensión de limitación mucho más imprecisa) además del diodo ordinario. 

Desde los noventa, los diodos Zener de potencia han derivado hacia aplicaciones de pro- 
tección contra transitorios de tensión, al modo de los diodos de avalancha controlada vistos 
en 2.4.4 aunque en tensiones y potencias inferiores (7 V a 100 V Zener y 1.500 W pico; véase 
la serie Zener ISMC5.0AT3 de ON Semiconductor en la Sección 2.8). Compiten en esta 


Tensión Zener 


Unc 


FicuRA 2-14 Recordatorio de la característica .c — ¿, de un diodo Zener. Es la misma para 

componentes de señal y de potencia, aunque en estos la tensión Zener puede llegar a 100 V. 

Obsérvese que el codo de conducción directa es de 1 V, algo superior al del diodo de silicio 
ordinario (0,7 V). 


aplicación con otros componentes para protección contra sobretensiones que se estudiarán en 
7.1.1, ofreciendo la ventaja antes apuntada de presentar una tensión de limitación, la tensión 
en la que se produce la avalancha Zener, muy precisa, con tolerancias que rondan el +5%. 


2.7 GAMA, CARACTERÍSTICAS Y CÁPSULAS DE LOS DIODOS DE POTENCIA 


Los distintos tipos vistos de diodos de potencia se montan en cápsulas diversas depen- 
diendo de la intensidad que manejan y de la potencia que disipan. La tensión de bloqueo y 
el propio tipo de diodo (ordinario, rápido, de avalancha controlada, Schottky, Zener, Zener 
supresor) tienen menor influencia en la elección de la cápsula. 

El encapsulado debe resolver tres problemas: el aislamiento de la pastilla con respecto a 
la atmósfera para evitar su deterioro químico, la conexión eléctrica al circuito y la extracción 
del calor generado por las pérdidas eléctricas. Hay varios tipos de cápsulas consagradas por 
el uso y cuyo empleo depende, sobre todo, de la intensidad nominal del diodo. En la Figu- 
ra 2-15 se presenta un corte transversal de un diodo de unos 50 A. La pastilla está soldada 
por la cara inferior a una base de cobre con un vástago roscado que permite fijarla a un 
disipador metálico que, además de asegurar su refrigeración a través de la placa de cobre 
muy conductora del calor, permite la conexión eléctrica al cátodo. Por la cara superior, la 


Terminal de cobre-Ánodo 


Cierre aislante 


Cierre metálico 


Pastilla semiconductora 


E, 
22 


TT 
SS 
FIGURA 2-15 Corte transversal de un diodo de unión de silicio en cápsula de vástago roscado 


(stud), utilizada entre 40 A y 100 A. Una cápsula similar con terminal de ánodo acabado en 
cable trenzado se emplea entre 100 A y 600 A. 


Soldaduras Au-Si 


Base de cobre-Cátodo 
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FOTOGRAFÍA 2-4 Dos diodos en serie de 100 A 
y 1.800 V alojados en la cápsula Semipack-!. 
Cortesía de Semikron. 


FOTOGRAFÍA 2-5 Puente de cuatro diodos pa- 

ra rectificación de 1 A y 50 V en cápsula para 

montaje en circuito impreso CS50D. Cortesía 
de Semikron. 
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pastilla está soldada a un terminal de cobre más pequeño que permite la conexión al ánodo. 
Las soldaduras se efectúan mediante una aleación de coeficiente de dilatación térmica inter- 
medio entre los de los materiales a soldar para minimizar las tensiones mecánicas en el cris- 
tal semiconductor con los cambios de temperatura. Suele utilizarse Au-Si para el silicio y 
Au-Ge para el germanio. La pastilla se cierra herméticamente en atmósfera inerte mediante 
una cápsula cerámica, o bien metálica con cierre superior aislante. 

En diodos de más intensidad la base es completamente plana y se sujeta al disipador 
mediante brida, de forma que se asegura un buen ajuste entre ambas superficies. Los diodos 
de intensidad superior a 700 A suelen encapsularse con placas planas de cobre a ambos lados 
de la pastilla, que se fijan a sendos radiadores para mejorar la evacuación de las pérdidas 
(Figura 2-16). Una pastilla determinada puede trabajar a un 35% más de intensidad con este 
encapsulado en disco que con los de refrigeración por una sola cara. Sin embargo, la capaci- 
dad para soportar sobrecargas transitorias no aumenta porque depende casi exclusivamente 
del tamaño de la pastilla. Puede verse un extenso panorama de cápsulas para diodos y otros 
semiconductores de potencia en vástago roscado y en disco en [2.12]. 


Base de cobre-Ánodo 


Cierre metálico 


Cierre cerámico 


Soldaduras 
Pastilla semiconductora 


Cierre metálico 


2. Base de cobre-Cátodo 


FiGURA 2-16 Corte transversal de un diodo de unión de silicio en cápsula de disco de doble 
cara (capsule), utilizada entre 200 A y 8.000 A. 


Existen otros tipos de cápsulas de diodos de potencia y tiristores pensadas «para facilitar 
el montaje combinado formando puentes rectificadores e inversores de distinto grado de 
complejidad (Fotografía 2-4 y Fotografía 2-6-b) aptas para diodos de 15 A a 2.500 A. 

Los diodos de 1 A a 40 A se-encapsulan en cajas más pequeñas y variadas pensadas a 
veces para facilitar el montaje y la refrigeración en las aplicaciones a que están destinados. 
Algunas de ellas son las mismas que se emplean en transistores de potencia (TO-3, TO-220, 
etc.), no utilizándose en tal caso alguno de los terminales. Debe destacarse el hecho de que 
ya se dispone incluso de diodos de algunos amperios y combinaciones en puente rectificador 
en cápsulas para montaje en circuito impreso (Fotografía 2-5). 


(a) 


FOTOGRAFÍA 2-6 a) Diodos de potencia con cápsulas en vástago roscado y en disco de 100 A a 
8.000 A y de 200 V a 6.500 V. b) Diodos de potencia en módulos combinables variados POW-R- 
BLOK'5 y POW-R-Brik"“ de 30 A a 2,500 A y de 600 V a 5.400 V. Cortesía de POWEREX. 


2.8 HOJAS DE CARACTERÍSTICAS DE DIODOS DE POTENCIA TÍPICOS 


Diodo ordinario de 95 A y 1.400 V, tipo 95PF(R 


International 
TOR Rectifier 


STANDARD RECOVERY DIODES 
GEN H DOS 


95PF(R)... 
High Voltage Series 


Stud Version 


Features 


Hign surge current capability 

Designed for a wide range of applications 
Stud calhode and stud anode version 
Leaded versionevailable 

Lowthermal resistance 


Typical Applications 

Converters l 

Powersupplies l 

Machina tool controls : 

Weiding l 

Any High Voltago Input Rectification Bridge | 
| 
1 
| 


Major Ratings and Characteristics 


case style DO-203AB (DO-5) 


OSPF (R).. 
Parameters 


rre) 


1400to 1600 


- 55lo 150 


Thermal and Mechanical Specifications 


Parameter A: 
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Mounting surface, smooth, fatand 
preased 


., cortesía de IR 


Capítulo 2. Diodos de potencia 


ELECTRICAL SPECIFICATIONS 
Voltage Ratings 
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Fig. 2 - Maximum Non-Repetitive Surge Current 
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Diodo rápido de 110 A y 400 V a 2.500 V, tipo VSD103N/R, cortesía de IR (dos primeras páginas) 


Bulletin 12062 rev. B 12/96 SDI03N/R Series International 


| n le ma ti ona | Bulletin 12062 rev. B 12/96 ses TOR Rectifier 
IGR Rectifier SD103N/R SERIES O 


Voltage] — Vagy max. repalitivo Vas: Maximum non- 


FAST RECOVERY DIODES Stud Version Type number Code | peak and ofl-state voltage | — repetitive peak voltage 


Features SDI0IN/R.S10 


High power FAST recovery diode series 
1.010 2.0 ys recovery time 110A 
High voltage ratings up to 2500V. 

Higb current capability 


Optimized turn on and turn off characteristics SDIO3NIR..520 
Drs 


SD1D3N/R.S15 


Low forward recovery 
Fast and soft reverse recovery 

Compression bonded encapsulation 
Stud version JEDEC DO-30 Parameter SDIO03NIR Conditions 
Maximum junclion temperature 125"C , 


Forward Conduction 


Max. average forward current 110, 1507 conduclión, halí sine wave. 
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(Q Case temperature 
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MAX peak, one-oyae E Ra voliaga 
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High voltage free-wheeling diode 
Fast recovery rectifler applications 


nonepellve focwsrd current E reapptiod 
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Capítulo 2. Diodos de potencia 


Diodo Schottky doble de 60 A y 45 V, tipo STPS12045TV, cortesía de ST 


STPS12045TV 


STPS12045TV 


THERMAL RESISTANCES 


POWER SCHOTTKY RECTIFIER 


MAIN PRODUCT CHARACTERISTICS 


IEA 2x60A 
VAR 45 V 
Ti (max) 15070 
Ve (max) 0.87 V 


FEATURES AND BENEFITS 


= VERY SMALL CONDUCTION LOSSES 
= NEGLIGIBLE SWITCHING LOSSES 

= EXTREMELY FAST SWITCHING 

= LOW THERMAL RESISTANCE 

” 


INSULATED PACKAGE: 
Insulating voltage = 2500 Viams) 
Capacitance =45 pF 


DESCRIPTION 


Dual power Schottky rectifler suited for Switched 
Mode Power Supplies and high frequency DC to 
DC converters, 

Packaged in ISOTOP, this devica is especially in- 
tended for use in low voltage, high frequency in- 
verters, free wheeling and polarity protection 
applications. 


ABSOLUTE RATINGS (limiting values) per diode 


Li, 
al 


ISOTOPTM 


Symbol Parametor 


Vasm | Repetitive peak reverse voltage 


leirms), | RMS forward current 


lrcav) | Average forward current 


Te=95"0 | Perdiode 
5=0.5 Per device 


Irsm_ | Surge non repetitive forward current 


lp = 10 ms Sinusoidal 


Ineu_ | Repetitive peak reverse current 


1p = 2 ys square F = 1kHz 


Irsm_ | Non repetitive peak reverse current 


tp = 1004s square 


Tag | Storage temperature range 


- 55 to+ 150 


Tj Maximum operating junction temperature * 150 


dv/dt | Critical rato of rise of reverse voltage 


- gPtot 1 
arj Rthi-a) 


ISOTOP is a registered tradernari ol STMicroelectronirs 
June 1999-Ed; 3A 


thermal runaway condition for a dlode on its own heatsink 


Symbol[__ 
Rús(+e) | Junction to case 


Parameter 


Per diode 
Total 
Rin to) | Coupting 


When the diodes 1 and 2 are used simultaneously 
ATjídiode 1) = P(diode) x Rn(Per diodo) + P(diodo 2) x Rus) 


STATIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS (per diode) 


Tests Conditions 
VA = VarM 


Symbol Parameter. 


IR” Reverse leakage current 


lf= 1204 
If= 1204 
If= 604 


Ve* | Forward voltage drop 


Pulse test: *tp=380118,5<2% 


To evaluate the conduction losses use the following equation 
P=0.47 x eras) + 0.0333 1 mms) 


Fig. 1: Average forward power dissipation versus 
average forward current (per diode). 


Fig. 2: Average current versus case temperature 
(6= 0.5) (per diode). 
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ale. 


iria) (y) TambCC) 


75 


STPS12045TV 


STPS12045TV 


Fig. 3: Non repetitive surge peak forward current 
versus overload duration (maximum values, per 
diode) 


IMA) 


Fig. 5: Reverse leakage current versus reverse 
voltage applied (typical Values, per diode) 


35 40 


Fig. 7: Forward voltage drop versus forward 
current (maximum values, per díode). 
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Fig.4 : Relative variation of thermal transient 
impedance junction to case versus pulse duration. 


Zthi-<wRen(-e) 


1-0. SEO 


Fig. 6: Junction capacitance versus reverse 
voltage applied (typical values, per diode). 
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PACKAGE MECHANICAL DATA 
ISOTOP 


DIMENSIONS 
Millimeters inches 
Min. [| Max. | Min. | Max. 
11.80 12.20 0.465 0.480, 
so | eo | 0350 | 0.358 
7.8 820 | 0.s07 | 0.323 
0.75 |_o8s | 0030 | 0.033 
19s | 205 | 0077 | 0.081 
37.80 | 38.20 | 1.488 | 1.504 
3150 | 3170 | 1.240 | 1.248 
| 2515 | 25.50 | 0.990 | 1.004 
23.65 | 24.15 | 0.939 | 0.951 
24.80 typ. 0.976 typ. 
14.90 | 16.10 | 0587 | 0.584 
1260 | 1280 | 0496 | 0.50% 
[430 | 0.138 | 0.169 
4.30 0.161 0.169 
5.00 | 0181 | 0.197 
430 | 0157 | 069 
4.40 [0.157 | 0.173 
30.30 1.185 1.193 


Type Marking 
STPS12045TV | STPS12045TV 


Package Weight 


ISOTOP 26.9 Tube 
without screws 


Delivery mode 


= Cooling method: by conduction (C) 

= Recommended torque value: 1.3 N.m. 
= Maximum torque value: 1.5 N.m. 

= Epoxy meets UUL94,VO 


Intormaticp furnished 1s betieved to be accurate ari relabie. However, STMicrostectronica essumes no responsiblily for tas consequences of 
Ves efsueh information nar for any infringamant ef patenta ar clher rights of Ihird partes which may result from Its use, No lleense Is granted by 
inplicalion or clhersiss under any patent or patent righta af STMicroelactrorics. Specifoations mentioned in this publication ero subject to 
change without notice. This publisaton suparseges and replacas all information previousy supated. 

STMercclocironies producto are not authorizod lor use as critical components In Ifa super devicas or systems without express witlen ap- 
proval of STMicroelectroniics. 
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Parte II. Componentes 


Diodo Schottky de carburo de silicio de 7,5 A y 1.200 V, tipo, 1200_7P5, cortesía de Rockwell Scientific 


PRELIMINARY 


CS ROCckweELL 
Y SCIENTIFIC 


Current (A) 


Sch1200_7P5 


0.6 
Time (us) 


1200V SiC SCHOTTKY DIODE 


Fig. 1 Typical Forward 1V of a 3.7mm? SiC 


. Fig. 3 Typical Reverse Recovery Waveforn of 
Schottky Diode. 


Tmm? SiC Schottky Diode. 
Description: 
generation SiC Schottky diode from RSC 
utilizes advanced processing techniques to achieve 
zero reverse recovery and benchmark switching, 
behavior 


Package | PIN1 PIN2 | PIN3 
TO220-3-1 | me CA 


Capacitance (F) 


[Symbol 


Static Characteristics 


ó 


=== 


a 
lr =7.5A T, = 25% 
le =7.5A T, 
eS =1200V T,=25%0 als Fig. 2 Typical Reverse IV of a 3./mm? SiC Fig. 4 Typical Capacitance Waveform ofa 3.7mm* 
he 1200V T)= 15080 SE $ Schottky Diode. SiC Schotiky Diode. 
jperating and E 
[Temperature 


Dynamic Characteristics — ALT,=25*C, unless otherwise specified 
Contact Information: 


Capacitance: 
1 =0V, T,=25C, 1 E a Rockwell Scientific Company 
1 =40V, T,=25%, 1 e SS 1049 Camino Dos Rios 
4 =100V, Ty 5%, f 5 | Thousand Oaks, CA 91360 


y m 
2= 3004, Ip =4A, EEES 


ip/de=100A/4s, Ty = 25%. ] electronics 


8700 E. Thomos Rd. Microsemi | Nominal | ZenerTesl Max Dynamic [Max DC Typical Max" Leakage | 

E a 10EZ3.9 Part Zener Current impedance Zener | Temperature Current 

Pit: (480) 041-6200 Number | Voltage Ve _ (Note 3) _) Current | Coeficientosz | | (O Va 

FAX: (480) 947-1508, thru 2 le Volts la | ZO mA (ad | (a) 750 PO pA Vols 
(Note 2) OMS Base Temp. 

10EZ100 ds) 
Features A0EZ3.5 100 7380 
+ Zener Voltage 2.90 100V 


Sili 10€ZA.3 400 2130 
+ — Voltage Tolerances; +5%, + 10% (See Noto 1) icon 10EZ4.7 500. 1940 
+  Lowprofile cost eflective TO-220 package 10 WATT 10EZ5.1 550 1780 


i 10E25.0 $00 1620 
Maximum Ratings censo jodes 105202 750 1460 
Junction and Storage Temporatures: - 65*C to + 175*C T0EZ6. 8 500 1520 
DC Power Dissipation: 10 Watts 10E27.5 el e 
Power Derating: 200 mW/*C above 100*C base temperature (ses figure 2) 7 10€26.2 250 ¡een 
Forward Voltage (1 2.04: 1.5 Volts = > DN e o 
108211 250 
. 108212 250 
Mechanical Characteristics 108213 250 
Case: Industry Standard TO-220 | sal 10EZ14 250 
Finish: All extermal surfaces are corrosion resistant and y a 
terminal solderable. | e 

Weight: 2.3 grams i E 
Mounting Position: —— Any ES 
Thermal Resistance: — 5*CAY (Typical) junction lo base. ñ 108220 
Polarity Standard polarily is anode to base (pin 2) j 108222 
And pins 1 and 3 are cathode. . | 10Ez24 

Reverse polarity (cathode lo base) is also 108225 

available with R suffix. | toEza7 

108230 


El 


l 
Saud 2naal 


¿renoloomaso 
Spa ros vol 


250 122 
13.0 
13.7 
14.0 
15,2 
16.7 
18,2 
18,2 
20.6 
228 
10EZ33 3 25.1 

10EZ38 27 

10EZ39- | | | 2 29.7 

_10EZ43 | + Z 09 327 
10EZ45 | X 33.0 

10EZA7 1 35.8 

108250 | 1 | E 36.0 

10EZ51 | 38.9 

10EZ52 2 Ñ 39.0 

10EZ55 426 

10EZ62 | sd 474 

10EZ68 | E T T 51.7 

10EZ75 | 56.0 

10EZ82 P 62.2 

108Z91 K 69.2 

10E2400 | o. E El 76.0 


o 
dosussrona 


coloansarlsr woo. 


«Rate Power Dissipation (Watis) 


NOTE 1. 10E23.9 - 10EZ1004 series: sulfix A Indicates + 5% tolerance, no suffix indicates + 10% tolerance. If 
tighter tolerance is required, consult factory. 


NOTE 2. The electrical characteristics are measured after allowing the device to stabilize for 90 seconds with 
30"C base temperature. Voltage change with other current values are described in Micronote 202. 


Tab Temperatura 10) E NOTE 3. Tho zonor impodonco (2¿:) is derived from the 60 Hz ac voltage, which results when an ac current 
having an rms value equal to 10% of the de zener ourrent (lzr or Ind is superimposed on [y or lzx. Dynamic 


Figure 2 ES E T impedance variations with ofiner current values are described in Micronote 202. 
Power Deratina Curve 


NOTE 4. These valuss of law may be exceeded in (he case ofindividual diodes. The values shown are 
calculated for the worst case which is al the high voltage end of its tolerance range (for + 5%). Allowance has 
also been made for the rise in zener voltage above Vat, which results from zener impedance and the increase in 
t junction temperature as power dissipation approaches 10 walls 


Datasheet MSCO324A Date:04/30/99 Datasheetff MSCO324A Dato:04/30/99 
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Diodo Zener supresor de sobretensión de 1.500 W pico y 5 V a 78 V, serie 18MC5.0AT3, cortesía de ON Semiconductor 


1SMC5.0AT3 Series 


1500 Watt Peak Power Zener 
Transient Voltage Suppressors 


Unidirectional* 


The SMC series is designed to protect voltage sensitive 
components from high voltage, high encrgy transients. They have 
excellent clamping capability, high surge capability, low zencr 
impedance and Zast response time. The SMC series is supplied in 
ON Semiconductor's exclusive, cost-effective, highty reliable 
Surmelie"l puckage and is ideally suited for use in communication 

tems, automotivo, numerical controls, process controls, medical 
equipment, business machines, power supplics and many other 
incustrial/consumer applications. 
Specification Featuros: 

Working Peak Reverse Voltage Rango — 5.0 V to 78 Y 

Standard Zener Breakdown Voltage Range — 6,7 V to 91,25 V 

Peak Power— 1500 Watts (2 1 ms 

ESD Rating of Class 3 (>16 KV) per Human Body Model 

Maxirmim Clemp Voltage (9 Peak Pulse Current 

Low Leakago < 5 uA Above 10 Y 

UL 4978 for Isolated Loop Circuit Protection 

Maximum Temperature Cuefficient Specified 

Response Time is Typically <L ns 
Mechanical Characteristics: 

CASE; Void-fec, transfer-molded, thrermosetting plastic 

FINISH: All external surfaces are corrosion resistant and leads are 
rcadily soldcrable 

MAXIMUM CASE TEMPERATURE FOR SOLDERING PURPOSES: 
2602C for 10 Seconds 

LEADS: Modificd L- Bend providing more contactarea to bond pads 

POLARITY: Cathodo indicated by moldod polarity notch 

MOUNTING POSITION: Any 


MAXIMUM RATINGS 
Please See the Table on Ihe Following Page 


May, 2001 — Rev. 3 


ON Semiconductor” 


htip://onsemi.com 


PLASTIC SURFACE MOUNT 
ZENER TRANSIENT 
VOLTAGE SUPPRESSORS 
5.0-78 VOLTS 
1500 WATT PEAK POWER 


A 


Cathoce 


smc 
CASE 403 
PLASTIC 


MARKING DIAGRAM 


= Specific Device Coda 
(See Table on Page 3) 


ORDERING INFORMATION 


Device Package Shipping 


ASMONGATI sMO 


2500/Tape $: Reel 


Devices listed ln bold, Halíc ars ON Semtcondu ur 
Profarrad deviene, Preferred devicas aro recommended 
choices lor future use and des! overal value. 


*Bidirectional devices mill nol bo evalable in this 
HThe TS" sufi refers to a 13 inch reel 


lor Numbor: 
1SMCS.0ATI/D 


15MC5.0AT3 Series 


ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Ta = 25'C unless othensise noted) 


Vaw 


Breakdown Voltage 


Ve os (Note 8) 


Device |0088) | IOVmww | 


Vga Volts (Note 7) | Qt Ve ep 


Device Marking Volts M3 Nin 


Max | mA Volts Amps 


1SMCSDATI GDE 5.0 1000 64 
ASMC6.DAT3 606 60 1000 567 
1SMC6.SATI GDK 8 122 
ASMCT.DAT3. SOM 70 178 


ISMCT.SAI3 DP 7.5 333 
1SMC8.DATI GDR en 8.69 
ASMC3 SATA EDT 5 9:44 
1SMC9,OATS Goy. 9.0 10 


To | 0 92 163 
737 | 10 10.3 1456 
7.98 | 10 1.2 1339 
es 10 12 125 


9.21 129 1153 
9.83 13.5 110.3 
104 144 1042 
4.1 154 974 


ASMCIOATS 'GOX m1 
1SMCHATA ña 1 5 12.2 
1SMCIZATS EE 12 193 
1SMCIIATI GEG 13 144 


123 17 802 
135 182 824 
14.7 19.9 153 
15.9 215 697 


1SMCIATS GEK 14 156 
ASMCISATI GEN 15 167 
ASMCIBATA GEP 16 178 
ASMCITAT3 GER 1 189 


172 232 647 
185 44 615 
197 26 57 
20.9 276 53.3 


1SMCIBATI GET 18 20 
ASMC20AT3 GEV 20 222 
1SMC22AT3 GEX 22 244 
1SMC24AT3 EZ 24 267 


221 202 5 
245 32.4 463 
269 35.5 422 
29.5 389 38.6 


1SMC2GATS SFE 26 25.9 
18MC28AT3 GFG 28 3141 
1SMCIDAT3 SEK 30 333 
1SMC33ATG CEM 33 38,7 


319 424 358 
34.4 454 39 
36.8 48.4 El] 
40.6 533 281 


1SMC3SAT3 ere 36 “0 
1SMC4DAT3 GFR 40 444 
1SMC4SATO GFT 43 478 
1SMCASAT OFY. 45 50 


44,2 581 253 
481 04.5 322 
52.6 694 216 
65.3 72.2 205 


TSMCABATZ GX 48, 533 
1SMCS1ATS EZ 51 557 
1SMCS4ATI GGE 54 60 
1SMCSBAT3. 966 58 644 


589 774 194 
627 829 182 
06.3 87 472 
74.2 99.6 ta 


TSMCSDATS '6GK El 657 
1SMCS4ATI GIA 54 711 
1SMC7OAT3 507 70 718 
1SMOZSAT3 GGR 15 833 
1SMC7BATI | sr 78 897 


socaalaarajanoo aarajaranfaraajas 


737 95.8 155 
78.6 103 146 
E 113 133 
921 121 124 
96.8 125, 14 


"A transient suppressoris normally selected according lo the maximum working peak reverse voltage (Vi). which should ba equal lo or 


greater than the DC or continucus peak operating voltage level 
Ver measured al pulse tos! current ty at an ambient temperature of 25"C 


Surge current vravelorm per Figure 2 and derate per Figure 3 of Ine General Data — 1500 Wat: at the beginning of tnis oroup, 
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Capitulo 2. Diodos de potencia 


1SMC5.0AT3 Series 


MAXIMUM RATINGS 


Rating 


Poak Powar Dissipallon (Note 1) 


(OT 256, Pulse Width =1 ma 


DS Power Dissipalicn (BT, = 75% 
Neasured Zero Lead Lengíh (Note 2) 
Derato Above 75*C. 

Thermal Resistance from Junction a ead 


DG Power Dissipation (Nate 3) Q Ta = 25% 
Derate Above 25'C 
Thermal Resistance from Junclion to Ambiert 


Forward Surge Current (Note 4.) Q Ta = 250 


Operating and Storage Temperature Range 


65 10 4150 


10. X 1000 us, non repetitivo 
1 ecuare copper pad, FR-A board 


FR-4 board, using ON Semiconductor minimum recommended tootprin:, as shown in 403 case outine dimensions sas 


1/2 sina vrave (or equivalent square wave). PY = 3.3 ms, duty cycle 


ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Ta =26*C urless 
othenvisa noted, V¿ = 3.5 V Max O) l; = 100 A) (Nole 5) 


Symbol Parameter 


Maximum Reverso Peak Pulse Current 
Clampirg Vollags O lpp 
Working Peak Reverse Vollago 

[maximum Reverse Leahage Current O Vw | 
Breakdown Voltage O ly 


Test Current 


Forward Current 


We | Forwaré Voltage (8 le 
5, 12 sine wave or equivalent, PW=8.3 ms 
"on-reperiive duty cyele 


pulses per minute maximum 


Uni-Directional TVS 


http:/lonsemi.com 
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1SMC5.0AT3 Series 


| PULSE WIDTH (1) 1S DEFINED | 

<10 us ——L——4- AS THAT POINT WHERE THE PEAK 
GUARENT DEGAYS TO 50% 

OF 


PEAK VALUE - Ipp 


HE 


HH 


10 


Por» PEAK POWER (kW) 


VALUE (6) 


E lep 
Hare vato - Le 


a 1 
CT TOS 
te PULSEMIDTA 


Figure 1. Pulse Rating Curve 


2250 


3 


3 


1 TIME 


Figure 2. Pulse Waveform 


Van (NON) 6810 13 Y: 

20v+ . 
a CN 
, JS 


Tay 


140 


PEAKPULSE DERATING IN $ OF 


PEAK POWER OR CURRENTO Ta 


l;, TEST CURRENT (AMPS) 


30 73 105 
Ta AVBIENT TEMPERATURE (0) 


Figure 3. Pulse Derating Curve 


0305 07 1 STO OO 
¿Vos INSTANTANEOUS INCREASE IN Van ABOVE Ver (NOIA) (VOLTS) 


Figure 4. Dynamic Impedance 


UL RECOGNITION 


The entire series has Undemiriters Laboratory 
Recognition for the classification of protectors (QVGV2) 
under the UL standard for safety 4978 and File H116110. 
Many competitors only have one or tivo devices recognized 
ar have recognition in a non-protective category. Some 
competitors have no recognition at all. With he UL497B 
recognition, our parts succassfully passed several tests 


4 


including Suike Voltage Breakdown test, Endurance 
Conditioning, Temperature test, Dielectric Voltage-Withstand 
test, Discharge test and 

Whereas, some competitors have only passed a 
ammubility test for tbe package material, we have been 
recognized for much more to be included in Weir Protect 
category. 


vveral more. 


http:/onsemi.com 
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Parte TI, Componentes 


Ea 


Un diodo de potencia de 100 A medios nominales, que forma parte de un rectificador de diodos 
3 de seis impulsos, está sometido a una corrienté pulsante similar a la de la Figura 2-8, con un ángulo 


de conducción 0 de 60 grados eléctricos. La intensidad de pico alcanzada en cada impulso es de 120 A. La caída 
de tensión ánodo-cátodo durante todo el impulso de conducción puede considerarse constante e igual a 1,1 V. La 
tensión inversa repetitiva de pico que soporta el diodo es de 300 V. Para dicha tensión inversa la intensidad de 
fugas es de 5 mA. Se pide: 


1) Calcular la potencia media disipada por pérdidas de conducción. 


2 


ne 


Lo 


) Calcular la potencia media que disipa el diodo en estado de bloqueo estimando aproximadamente, y por 
exceso, que durante el tiempo que no conduce, la tensión inversa y la corriente de fugas son constantes e 
iguales a las mencionadas de 300 V y 5 mA, respectivamente. 

Calcular la potencia media total de disipación despreciando las pérdidas por conmutación. 

Calcular el porcentaje que supone la potencia de pérdidas por bloqueo vista en 2) en el total de potencia 
de pérdidas vista en 3). 


| Solución 


1) Las pérdidas en conducción directa están dadas por la Fórmula 2.1. Cambiando el tiempo por 
el ángulo eléctrico, teniendo en cuenta que la tensión 4, puede considerarse constante e igual 


a 1,1 V durante todo el periodo de integración y utilizando para resolver dicha integración la Tabla 1-1, 
resulta 


cond — 
TE )6go TJ 6go 


1200 1200 
O | alot) díot) = 11 V— | 120 A sen ot d (ot) = 
27) 


cos 6! 
=1,11 V-120 A ——= 21,01 W 
y 


2) Siguiendo la estimación por exceso indicada, durante los 300% en que no conduce el diodo, de cada perio- 


pa 


ción 
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do de 3607, disipa una potencia 
300 V-5 ma =1,5 W (2.8) 
luego la potencia disipada promedio a lo largo de todo el periodo por estado de bloqueo es 
Poy = 15 W (3009/3600) = 1,25 W (2.9) 


) Sumando las potencias de pérdidas de conducción y de bloqueo antes halladas se tiene 


Paispación total = Peond + Pbtog = 21,01 W + 1,25 W = 22,26 W (2.10) 


) Las pérdidas en bloqueo, aun estimadas por exceso de la manera vista (el diodo en bloqueo no está perma- 
nentemente a la tensión inversa máxima a que lo somete el circuito, sino a una tensión inversa variable 
con el tiempo y por debajo de ese valor máximo; véase la Figura 12-8), suponen un porcentaje de las 
pérdidas totales 

(Pbtog/Paisipación tota1) 100 = (1,25 W/22,26 W) 100 = 5,6% (2.11) 


muy bajo, por lo que normalmente en los diodos de potencia de silicio las pérdidas en bloqueo se despre- 
cian. Nótese que en las hojas de catálogo del diodo 95PE(R), Sección 2.8, que bien podría utilizarse para 
esta aplicación, ni siquiera da el fabricante datos de la intensidad de fugas en bloqueo ni de la potencia de 
pérdidas en este estado. 


Un diodo de potencia está sometido a un proceso de bloqueo inverso forzado tal que la derivada de 
intensidad (negativa) de ánodo di,/dt es de 100 A/Ls (véase la Figura 2-9). La carga de recupera- 
inversa q, en las condiciones de trabajo es de 50 1C. Se pide: 


) Calcular el tiempo de recuperación t,. 

) Calcular la intensidad de recuperación 1,. 

) Calcular aproximadamente el tiempo de almacenamiento £,. 
) 


Calcular aproximadamente el tiempo de caída t.. 


Capítulo 2. Diodos de potencia 


1) De (2.5) se puede deducir directa y aproximadamente el tiempo de recuperación total 


E E 2-50 O MO) 2.19) 
E 


2) De (2.6) se puede calcular aproximadamente la intensidad de recuperación 


> q =./2:50 IC: 100 A/us = 100 A (2.13) 


3) De (2.4) puede despejarse el tiempo de almacenamiento y calcularlo con el dato anterior 


1, =1,/(di,/dt) = 100 A/(100 A/us) = 1 pus (2.14) 


Solución 


4) El tiempo de caída +., diferencia entre el tiempo de recuperación total £, y el de almacenamiento t,, resul- 
ta nulo por ser los dos anteriores iguales. Ello es debido a la aproximación hecha para deducir las Fórmu- 
las (2.5) y (2.6), pues se ha supuesto que +, es despreciable frente a /,. En primera aproximación puede 
suponerse que el tiempo de caída es la quinta parte del tiempo total de recuperación, con lo que en este 
caso rondaría los 1.000 ns/5 = 200 ns. 


7] Un diodo de potencia de silicio cuya pastilla semiconductora de 30 mm de diámetro y 1 mm de 

. 1 espesor se encuentra a una temperatura de 110 ?C, resulta sometido a una punta esporádica de 

ipioatda de 10.000 A durante 100 ys, resultando la caída de tensión ánodo-cátodo durante la misma de 2 V. 
Calcular: 


1) La energía disipada durante la punta de intensidad, supuesta constante durante los 100 us de duración. 

2) La elevación de temperatura de la pastilla al término de dicha punta suponiendo que el diodo absorbe la 
energía disipada por mera elevación de la temperatura de la masa de la pastilla, ya que el calor disipado al 
sistema de sujeción mecánica y refrigeración es despreciable por la rapidez del fenómeno. 

3) La temperatura de la pastilla al final de la punta de intensidad. 


Supóngase aproximadamente que el calor desarrollado por la combinación de tensión y corriente se desarrolla en 
toda la pastilla y que a 110%C su densidad es de 2,3 g/cm? y su calor específico de 0,19 cal/g K [2.5]. 


1 1) La energía generada durante la punta de corriente es 
- Solución 


10.000 A 2 V 100 js = 2] =2.] (0,239 cal/J) = 0,478 cal (2.15) 
ya que 1] = 0,239 cal. 
2) El volumen de la pastilla de silicio es de 


(3 cm)? 


7 0,1 cm = 0,707 cm? (2.16) 


y su masa 
0,707 cm? 2,3 g/cm? = 1,63 g (2.17) 
por lo que la elevación de temperatura de la pastilla resulta de 
0,478 cal 


A = 1,54 K 2.18 
1,63 g-0,19 cal/g-K 218) 


3) La temperatura de la pastilla, que al comienzo de la punta de corriente es de 110*C, resulta al final de la 
misma de (recuérdese que en cuanto a saltos de temperatura el Kelvin equivale al grado Celsius) 


110%C + 1,54% = 111,54 (2.19) 


por lo que la punta de intensidad no pone en peligro el diodo, ya que la temperatura a no sobrepasar para 
funcionamiento seguro en un componente de silicio suele ser de unos 170%C. 


AAA 
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TRANSISTORES DE POTENCIA 


Aunque históricamente el transistor de potencia sigue al tiristor en su entrada en la 
Electrónica de Potencia, hoy está más ampliamente implantado. Incluso en aplicaciones de 


Capítu lo alta tensión y corriente, que ha sido tradicionalmente el feudo del tiristor, los transistores 


3.1 
3.2 


3.3 


3.4 


3.5 


3.6 
3.7 
3.8 
3.9 


de potencia van ganando terreno gracias al IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor), un 
componente por el que los principales fabricantes de semiconductores de potencia han 
apostado en la década de los noventa como candidato preferido para conseguir progresiva- 
mente interruptores sólidos de activación y desactivación fácil y de corriente y tensión ele- 
vadas. Como consecuencia de esta apuesta, hoy la gama alta de IGBT ofrece intensidades y 
tensiones similares a las de los grandes tiristores: el SCR (Silicon Controlled Rectifier) y el 
GTO (Gate Turn-Off thyristor). Por ello, y tras la exposición de los diodos de potencia reali- 
zada en el capítulo anterior, se prefiere seguir en este con la de los transistores de potencia, 
sus compañeros de viaje en la mayor parte de los circuitos actuales de la Electrónica de 
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FOTOGRAFÍA 3-1 Transistores ADZ11 de ger- 
manio en un inversor de 12 V CC a 110 V, 50 Hz, 
300 VA de onda cuadrada realizado en el Labo- 
ratorio de Electrónica de la ETSII-UPM en 


1966. [18-2]. 


FOTOGRAFÍA 3-2 Transistor de unión bipolar 


D62T-75-10 de 200 A, 350 V y 1.000 W en cáp- 
sula MU 170 de 41 mm de diámetro introducido 
hacia 1980 y hoy sustituido por los IGBT. Cor- 
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tesía de Westinghouse. 
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3.1 PRECEDENTES Y PANORAMA ACTUAL DE LOS TRANSISTORES DE POTENCIA?” 


Tras la consolidación comercial del transistor de señal en la modalidad constructiva de 
unión bipolar, que pronto alcanzó a 1 A y 70 V, los fabricantes de semiconductores iniciaron 
hacia los cincuenta su ampliación a mayores corrientes y tensiones, destacando en este em- 
peño empresas como General Electric [3-1], Mullard, Philips y RCA [3-2]. En los sesenta ya 
se contaba con dispositivos notables como el transistor de germanio ADZ11 (15 A, 50 V, 
45 W), aunque mostraban inconvenientes como baja tensión de ruptura, poca ganancia de 
corriente y velocidad de respuesta, y baja temperatura de funcionamiento seguro. Estos 
transistores permitían construir convertidores sencillos que manejaban potencias por debajo 
del kilovatio (véase la Fotografía 3-1). 

La mejora de los procesos de difusión y la introducción del silicio permitieron progresar 
hacia “el desarrollo de transistores mesa (con la pastilla en forma de meseta) hometaxiales 
(homogéneos en el sentido axial) con buen control del espesor, grado de dopado y estructura 
cristalina de las capas, lo que condujo a la elevación de casi todas sus características. Apare- 
cieron transistores de silicio tan conocidos como el 2N3055 (15 A, 60 V, 115 W) y el robusto 
2N3773 (16 A, 140 V, 150 W). 

La difusión planar sucesiva por una cara de la oblea y los procedimientos baratos de pasi- 
vación permitieron fabricar en cápsulas metal + plástico (TO-126, TO-202, TO-220, TO-3P) 
transistores económicos que se dedicaron a un campo amplio de aplicaciones industriales y 
domésticas. Más tarde, técnicas de fabricación aún más precisas como la de crecimiento epi- 
taxial (Figura 2-4) y la implantación de iones permitieron construir dispositivos de alta cali- 
dad y fiabilidad, de más corriente, tensión y frecuencia, como el BUX 98A en cápsula TO-3 
(30 A, 1.000 V, 1 us) que permitió por primera vez el tratamiento directo de la tensión de la 
red eléctrica de baja tensión. Se han llegado a comercializar excelentes transistores bipolares 
únicos que combinaban hasta 400 A con 500 V y 200 A con 2.000 V, y transistores bipolares 
en combinación Darlington de hasta 500 A y 2.500 V. Destacó la introducción entre 1978 y 
1980 por Westinghouse de la gama D60T-D62T-D7ST de bipolares únicos que cubrían de 
30 A a 200 A y de 250 V a 800 V montados en cápsulas TO93M, MUI70 y D7S reservadas 
anteriormente a tiristores y capaces de disipar 525 W, 1.000 W y 2.000 W, respectivamente. 

Los transistores de unión bipolar mencionados, junto con los primeros tiristores, permi- 
tieron desarrollar extraordinariamente los primitivos convertidores electrónicos de potencia 
realizados rudimentariamente con tiratrones e ignitrones, aplicándose de inmediato a fuen- 
tes de alimentación, control de motores, equipos de soldadura, control de iluminación, ca- 
lentamiento por inducción, estabilización de tensión alterna, alimentación de corriente alter- 
na segura, etc. 

La familia de los transistores de efecto de campo (Field Effect Transistors, o FET) de po- 
tencia no se desarrolló comercialmente hasta los setenta de la mano de Siliconix (véase la Sec- 
ción 1.7, 1960). Las diversas modalidades y marcas de FET de potencia de conducción vertical 
(DMOS, HEXFET, TMOS, UMOS, ZMOS, véanse diversos fabricantes en [1-9, pp. 260-264) 


+1 Resumido y actualizado a partir de [1-9, Introducción). 
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derivan de la primitiva VMOS y permiten llegar a componentes que aúnan 220 A con 55 V 
(IRF3805 de IR), 6,1 A con 1.000 V (IRFPG50 de IR). Se fabrican también FET de arseniu- 
ro de galio de pocos amperios y decenas de voltios con características especiales (baja distor- 
sión y otras) para las comunicaciones. 

Por encima de las características límite antedichas los FET de potencia han sido comple- 
tamente sobrepasados por los IGBT, sobre todo para tensiones superiores a 100 V, pues con 
ellas la mayor caída de tensión en saturación de este componente no suele suponer gran 
inconveniente. Los transistores bipolares también.ven frenado su crecimiento hacia mayores 
corrientes por los IGBT, más atractivos por necesitar menor energía de excitación. Estos 
transistores híbridos modernos, como se ha anunciado en la introducción al capítulo, pre- 
sentan un enorme desarrollo en intensidades y tensiones altas, tan grandes como las de los 
tiristores y en continuo crecimiento. Introducidos por General Electric en los setenta (véase 
la Sección 1.7, Años 70-1988), alcanzaron la producción masiva en 1988 con Fuji aplica- 
dos a hornos de microondas. A finales de 2004 EUPEC, Fuji, POWEREX y otras marcas 
ofrecían ya una gama con dispositivos que combinaban 600 A con 6.500 V (FZ600R65KF1 
de EUPEC), 800 A con 1.200 V (1MBIS00UB-120 de Fuji) y 3.600 A con 1.600 V 
(FZ3600R17KE3 de EUPEC), y otras combinaciones intermedias. 

Las principales características que han de considerarse en los transistores de poten- 
cia son: 


lo Intensidad máxima de colector (o drenador). 

Ucgo Tensión de ruptura colector-emisor (o drenador-surtidor) con la base (o puerta) 
abierta. 

Uctsu Tensión en saturación colector-emisor (o drenador-surtidor). 

Potencia máxima disipable en régimen continuo. 


máx 


Gran parte de los transistores utilizados en circuitos de potencia trabajan exclusivamente 
en saturación y corte siendo entonces interesantes, además de una caída de tensión (Ucgsar) 
baja, una ganancia de intensidad en corriente continua (»y»;;) alta (en los bipolares) y tiempos 
de saturación y de corte bajos para aplicaciones de alta frecuencia, ' 

Algunas características importantes de los transistores de pequeña potencia, o transistores 
de señal, tales como ganancia en corriente alterna, linealidad y frecuencia de corte, solo tienen 
significación en los de potencia si van a trabajar como amplificadores en la región activa de la 
característica Ugg — lo. 

Básicamente, las características de los transistores de potencia dependen del tipo de tran- 
sistor, del semiconductor empleado y de la técnica de fabricación. Se emplean hoy el germanio 
(solo para bipolares de baja tensión), principalmente el silicio y, solo para transistores FET 
especiales para amplificadores de comunicaciones, el arseniuro de galio. La técnica más co- 
rriente de fabricación es la de difusión. En la Tabla 3-1 se ofrece una panorámica de los tipos y 
características. 


3.2 TRANSISTORES DE UNIÓN BIPOLAR DE POTENCIA. CONSTRUCCIÓN DE LA PASTILLA 


Transistor de unión aleada 


Sobre ambas caras de un cristal sustrato de germanio o silicio ligeramente dopado, que 
será la base del transistor, se depositan pequeños «botones» de un elemento dopador de tipo 
contrario al de la base. Introduciendo el conjunto en un horno a temperatura adecuada, el 
dopador se alea parcialmente con el substrato produciendo zonas de dopado contrario a la 
base, que constituyen el emisor y colector. Este es uno de los primeros procedimientos em- 
pleados en la construcción de transistores de potencia y tiene el defecto de no permitir un 
buen control del espesor y del dopado de las capas del transistor, resultando además un fun- 


O ITES-Paraninfo 13 


Parte 11, Componentes 


Intensidad 
de colector 
(o drenador) 
máxima (A 


Tipo y 
semiconductor 


Unión. Si 50 actual 

; A00 histórica 
Unión en montaje| 50 actual 
Darlington, Si | 500 histórica 


FET Si 


Unión, Ge 100 150 0,4 0,004 moderada 
E 


* Tensión 
colector-emisor 
(o dren.-surt.) de 
ruptura máx. (V) 


Potencia Intensidad | ** Tensión Factor de A Tiempo [Temperatura 
AS PA z Corriente 

disipada de de saturación | caída de MOROS de corte 

máxima (W) | excitación | típica (V) [tensión (**/*) e típico (us) 


interna 
máxima (*C) 


alta 
200 actual le 


pos 2.000 histórica 


baja 2,5 0,0021 actual 


1.200 actual 150 actual 
2,500 histórica  |1.000 histórica 


IGBT, Si 3.600 6.500 500 muy baja 3 0,00046 


100 a 1.000 


150 muy baja 


TabLa 3-1 Comparación de los transistores de potencia en función de su tipo y material de base. El factor de caída de tensión 
refleja el mínimo de las pérdidas por conducción que puede obtenerse funcionando como interruptor y es una cifra de mérito 
importante en aplicaciones de potencia. En las tres primeras columnas se dan para el transistor de unión de silicio, único y en 
montaje Darlington, cifras máximas «históricas» alcanzadas antes de que estos componentes fueran sustituidos por los IGBT en 
grandes corrientes y tensiones. La tensión de saturación del FET depende enormemente de la tensión drenador-surtidor máxima, 
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dándose dos parejas de valores para estos parámetros. 


cionamiento pobre a frecuencia alta debido a la elevada capacidad colector-emisor resul- 
tante. 

Con objeto de reducir esta, se ha modificado la técnica difundiendo el sustrato con su 
impureza original por la cara del emisor, antes de la deposición y aleación de los botones 


dopadores (Figura 3-1). 
Sustrato tipo P 
Dopado por 


difusión | O (in) (1m) P 


Deposición de 
botones de 
impurezas 
donadoras 


Aleación por 
calentamiento 


FiGURA 3-1 Fabricación de la pastilla de un transistor de unión bipolar por técnica modifica- 
da de unión aleada. 
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Transistor de unión difusa 


Esta técnica ha representado uno de los mayores avances en la fabricación de transisto- 
res debido al exacto control que permite de los espesores de las capas de unión y de la con- 
centración de impurezas. Dentro de la misma describiremos el proceso de fabricación del 
transistor de estructura hometaxial-mesa (Figura 3-2): 


a) Se parte de una pastilla original o substrato tipo P de dopado uniforme, si se va a 
construir un transistor NPN. 

b) Se somete a una difusión de impurezas tipo N por ambas caras en un horno con 
temperatura y atmósfera dopadora controladas, de tal forma que el espesor de pe- 
netración y grado del dopado sea el requerido. Las capas exteriores contienen, por 
tanto, ambos tipos de impurezas y la diferencia de contenidos o dopado neto es lo 
que está representado con línea continua en los gráficos de concentraciones. 

c) Se talla la pastilla por ataque químico reduciendo el diámetro del emisor para favorecer 
la ganancia de corriente. El aspecto de la pastilla recuerda el de una meseta (mesa). 

d) Nueva difusión por ambas caras para estrechar la base y conseguir los grados de do- 
pado definitivos. 


P 
Sustrato SES 0 
tipo P 
N 
P 


Dopado por 
difusión 


1%] 
lol 
N 
E 
N a 
7] E 
N 2 3 
Ataque 6 
químico E 
LS E 
Go 
e , 
N S 
Difusión | 


(ATINA 


FIGURA 3-2 Fabricación de la pastilla de un transistor de unión bipolar hometaxial-mesa por 
técnica de difusión. 


El transistor resultante presenta una resistividad muy homogénea en el sentido axial que 
comporta una serie de ventajas sobre la concentración de impurezas en la base, reduciéndo- 
se los campos transversales y la focalización térmica que originan la avalancha secundaria. El 
precio pagado es una tensión colector-emisor ligeramente mayor en saturación y un peor 
funcionamiento a frecuencias altas que lo conseguido con otras técnicas. 

Se construyen transistores por la técnica de difusión planar, con encapsulado en plástico, 
en potencias disipables de hasta 15 W y con coste muy bajo. 


Transistor de doble difusión epitaxial 


Esta técnica combina la de unión difusa anteriormente expuesta y la de crecimiento epi- 
taxial citada en la Sección 2.2 para los diodos. Se obtiene una pastilla de aspecto parecido 
a la conseguida por difusión aunque con una capa adicional de alto dopado en el colector. 
De esta forma se reduce apreciablemente la resistencia serie parásita de colector y, por tan- 
to, la disipación del transistor. 
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Transistor Darlington 


Durante la década de los ochenta se desarrollaron enormemente las técnicas de fabrica- 
ción de los transistores de unión generalizándose entonces la denominación de «transistor 
bipolar»*? (porque en él discurre la corriente por capas semiconductoras de dos polarida- 
des, en contraposición a lo que ocurre en los transistores FET que se describen más adelan- 
te). Por otra parte, para paliar la desventaja que supone la necesidad de una elevada corrien- 
te de base para su correcta excitación (la ganancia de corriente no suele pasar de 30), los 
fabricantes comercializaron una gama muy variada de transistores en montaje Darlington 
con dos o tres etapas de amplificación, de manera que la ganancia estática de intensidad 
conseguida en el conjunto estaba entre 100 y 1.000. Aunque se llegó a dispositivos de hasta 
500 A y 2.500 V, como se ha indicado en 3.1, la aparición posterior de los IGBT, más intere- 
santes por necesitar menor excitación, ha relegado al Darlington de potencia a una gama más 
corta de intensidades y tensiones que alcanza hasta 50 A y 1.200 V en cápsulas de potencias 
disipables no superiores a 150 W, como las SOT-32, TO-220, TO-263 e ISOTOP, aplicados 
generalmente a la electrónica del automóvil y a pequeños convertidores. Véase la Figura 3-3. 


4 


FIGURA 3-3 Transistor bipolar en montaje Darlington de 42 A y 600 V tipo ESM4045D en 
cápsula ISOTOP 4 de 150 W que llega a albergar componentes de hasta 250 A y 1.200 V. Sím- 
bolo y cápsula. Cortesía de ST Semiconductors. 


3.2.1 Transistor de unión en corte y en saturación 


El comportamiento de los transistores de potencia en la zona activa para aplicaciones en 
amplificadores de continua y de alterna en baja y alta frecuencia, fuentes serie y paralelo, 
etc., no comporta diferencia sustancial respecto del ya bien conocido funcionamiento de los 
transistores de señal en condiciones similares, por lo que no añadiremos nada sobre esta for- 
ma de aplicación. Sin embargo, una buena parte de los transistores de potencia se emplean 
como interruptores utilizando los estados de corte y saturación exclusivamente (switching- 
mode operation). Las aplicaciones más corrientes con esta modalidad de trabajo son las fuen- 
tes conmutadas, los troceadores (choppers) y los inversores. En este caso interesa que el 
transistor se comporte lo más cercanamente posible a un interruptor ideal considerado entre 
sus terminales colector y emisor, 

Para que el transistor esté cortado y pueda soportar tensión colector-emisor con la menor 
circulación de corriente (corriente de fugas) se puede mantener la base abierta. En las curvas 
características Uy — iy de la Figura 3-4 puede verse que en esta situación (ly = 0) la inten- 
sidad de colector es muy baja, y crece moderadamente con la tensión colector-emisor. Puede 
conseguirse una situación de corte mejor cortocircuitando la base al emisor, o mejor todavía 
con una polarización inversa de la misma de algunos voltios. De esta forma la intensidad de 
fugas de colector disminuye a la vez que el transistor puede soportar mayor tensión colector- 
emisor sin entrar en avalancha. 


32 A nuestros efectos, deben considerarse equivalentes las denominaciones transistor de unión bipolar, transistor de unión 
y transistor bipolar, que se usan en la obra indistintamente, 
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Valores límite en 
funcionamiento continuo 


Saturación 


Uco = 100 V 


Uce (V) 
—| 
sl Corte 
[Ja 
po TE 
lB 
— 
JW 
E2 e 
Transistor en saturación Transistor cortado por 
tensión de base invertida 
1092 1090 
+ [80 v + |80 V 
7,8 A : yi799 v 
[EA Port EA 


12 + 19 S 
NS ry2v EERS | 10 ma 
TV ay 4 pa sde E a 


Circuito equivalente Circuito equivalente 


Ficura 3-4 Transistor de unión bipolar en corte y en saturación. 


Para saturar bien el transistor, y que se comporte lo más parecidamente posible a un 
cortocircuito entre colector y emisor, es necesario aportar una intensidad entrante de base 
(en los transistores NPN, los más habituales) tanto mayor cuanto más elevada vaya a ser la 
corriente de colector. Si esta se acerca a la corriente máxima permitida, la intensidad de base 
debe ser a veces tan elevada como 1/2 de la de colector, debido a la pobre ganancia de in- 
tensidad ya mencionada que presentan los transistores de potencia con corriente alta. 

En la misma Figura 3-4 puede verse que la caída de tensión en la zona de saturación es 
aproximadamente proporcional a la intensidad de colector si se mantiene una elevada inten- 
sidad de base. El circuito equivalente de colector-emisor puede muy bien aproximarse en 
esta situación a una pequeña resistencia r. La caída de tensión para un transistor de germa- 
nio es de unos 0,5 Y con intensidades cercanas a la máxima, y de 2 V aproximadamente para 
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el silicio. Esta ventaja hacía al germanio apropiado para aplicaciones de baja tensión donde 
interesaba minimizar las caídas en los semiconductores, pero en este campo ha sido sustitui- 
do modernamente por los FET de potencia. De hecho, la utilización actual en potencia del 
bipolar de germanio es rara en nuevos diseños y suele limitarse a la reproducción de anti- 
guos circuitos. 

Puede apreciarse en la Figura 3-4 que las características principales citadas en la Sec- 
ción 3.1 limitan en las curvas 4 — ¿¿ una zona de trabajo fuera de la cual no debe funcio- 
nar el transistor permanentemente so pena de sufrir su destrucción por calentamiento, o al 
menos una degradación permanente de sus características. 

Las pérdidas en saturación son normalmente mucho mayores que las pérdidas en estado 
de corte, sobre todo en los transistores de silicio. Aquellas pueden expresarse en función de 
la intensidad de colector mediante una fórmula similar a la (2.2) en la que U, es despreciable 
y r puede deducirse de las curvas características Uy — 1¿ que proporcione el fabricante (en 
la Figura 3-4 es la pendiente promedio de la curva característica entre cero y 10 A, que 
resulta ser de 0,25 Q aproximadamente). 


3.2.2 Características dinámicas del transistor de unión 


El paso del estado de corte al de saturación cuando se excita la base, y el de saturación a 
corte al desexcitarla, no se producen de una forma instantánea como sería de desear y, pues- 
to que la Electrónica de Potencia es fundamentalmente una electrónica de conmutación, es- 
te hecho ha de tenerse muy en cuenta, sobre todo en los circuitos que conmuten a una fre- 
cuencia elevada. 

Las causas del retardo de la respuesta del circuito principal colector-emisor a las solicita- 
ciones de control de la base son principalmente las capacidades parásitas asociadas a las 
uniones colector-base y hase-emisor, y el tiempo de difusión de los portadores a través de la 
base. En la Electrónica de Señal se estudia el efecto que dichas capacidades tienen en la 
reducción de ganancia a frecuencias elevadas, pero en la Electrónica de Potencia es más 
interesante estudiar ese efecto en términos de retardo a las órdenes de saturación y de blo- 
queo, por las razones antes expuestas. 3 

En la Figura 3-5 se presenta un esquema típico para el ensayo de las características diná- 
micas de un transistor. El circuito de potencia es simplemente una resistencia R1 que puede 
ser conectada o desconectada a la fuente Ey a través del transistor. Con el interruptor abier- 
to, las resistencias R2 y R3 polarizan la base a — 10 V respecto del emisor, manteniéndose el 
transistor abierto y la carga R1 desconectada. Cerrando el interruptor, el punto A se pone a 
+10 V y se inyecta una corriente de base de casi 1 A que, de acuerdo con la ganancia estáti- 
ca del transistor, se considera suficiente para saturarlo, cayendo a 1 V o 2 V la tensión colec- 
tor-emisor y pasando una corriente de colector de 10 A, prácticamente. 

En las curvas de la misma figura se representa la evolución de las variables importantes. 
Se consideran instantáneos los escalones de tensión del punto A al cerrar y abrir el interrup- 
tor. Al cerrar este, la tensión de hase gg no sube instantáneamente debido al efecto de las 
capacidades parásitas Cog y Cpp, representadas de puntos en la figura, de modo que se ne- 
cesita cierto tiempo para que aparezca una tensión de polarización positiva suficiente, que 
en los transistores de germanio es de 0,3 V y en los de silicio 0,7 V. Hasta ese momento la 
base no ejerce influencia importante en el transistor. A partir de ahí la tensión de base queda 
mantenida por el diodo base-emisor y circula por ella una intensidad entrante de casi 1 A. 
Sin embargo, la intensidad de colector tarda todavía un tiempo en alcanzar su valor final. El 
mismo retardo se observa en la caída de la tensión colector-emisor, presentando la intensi- 
dad y la tensión de colector unas formas de onda simétricas si la inductancia asociada al 
circuito principal es despreciable. Se definen los siguientes intervalos para cuantificar el fe- 
nómeno de retardo a la saturación: 


Tiempo de retardo, t,: Es el que transcurre entre la polarización de la resistencia de 
base y el instante en que la intensidad de colector alcanza el 10% de su valor final. 
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+H0OV 


-10V 


Alc*Ucs = Potencia disipada 


FiGuRa 3-5 Ensayo de las características dinámicas de un transistor de unión bipolar con car- 
ga resistiva. Definición de tiempos característicos. 


Tiempo de subida, t: Es el que tarda la intensidad de colector en pasar del 10% al 
90% de su valor final. 


A la suma de ambos suele llamarse tiempo de excitación del transistor, t,.. 

Hay que resaltar que la coincidencia de tensión e intensidad elevadas durante el tiem- 
po de subida origina una punta de potencia alta en el seno del transistor, que debe mante- 
nerse por debajo de los límites que indique el fabricante para evitar el deterioro del com- 
ponente. Lo mismo ocurre durante el paso de saturación a corte. Es importante minimizar 
esta energía disipada durante el transitorio, sobre todo cuando se trata de circuitos con 
elevada frecuencia de conmutación, porque puede originarse un calentamiento excesivo 
del transistor (incluso su destrucción) y la consiguiente disminución del rendimiento del 
equipo. 

En el paso de saturación a corte, la tensión de base comienza a disminuir inmediata- 
mente después de abrir el interruptor y polarizarse el nudo A con una tensión de —10 V. La 
corriente de base cesa también inmediatamente pero no así la de colector, debido a que la 
base queda llena de portadores durante un tiempo apreciable, manteniéndose a su costa el 
proceso de conducción colector-emisor durante un tiempo. Cuando estos portadores desapa- 
recen por conducción y recombinación, comienza a descender la intensidad de colector y a 
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crecer su tensión, fenómeno que tampoco sucede de forma instantánea. Se suelen definir los 
siguientes intervalos en el proceso de corte: 


Tiempo de almacenamiento, t,: Es el que transcurre entre la despolarización de la 
resistencia de base y la caída de la intensidad de colector al 90% de su valor en satura- 
ción. 

Tiempo de caída, t,: Es el que tarda la intensidad de colector en bajar del 90 al 10% 
de su valor en saturación. 


A la suma de ambos suele llamarse tiempo de apagado del transistor, t.. 

El cálculo físico de los cuatro intervalos definidos antes no es sencillo. En los transistores 
especiales para conmutación se busca una reducción de los mismos mediante la disminución 
de las capacidades parásitas y del tiempo de difusión de los portadores. 


3.2.3 Avalancha secundaria. Área de operación segura (SOAR) 


Es necesario describir, aunque sea de forma somera, un fenómeno que suele frustrar el 
éxito de muchos diseños con transistores de unión. 

Si se sobrepasa la tensión máxima permitida entre colector y base con el emisor abierto, 
Ucno» o la tensión máxima permitida entre colector y emisor con la base abierta, Ucgo, la 
unión colector-base, polarizada inversamente, entra en un proceso de ruptura similar al de 
cualquier diodo, que puede degradar o destruir el transistor. Esto es lo que suele llamarse 
avalancha normal o avalancha primaria en el transistor. 

Sin embargo puede darse una situación de avalancha o ruptura con tensiones muy por 
debajo de los límites señalados anteriormente debido a un efecto de focalización de la inten- 
sidad de base. En efecto, con polarización base-emisor directa se crea un campo eléctrico 
transversal en la zona de base que reduce el paso de minoritarios a un anillo circular. La 
densidad de potencia en dicho anillo es proporcional al grado de polarización de base, a la 
corriente de colector y a la tensión colector-emisor y, alcanzado determinado valor, se pro- 
duce en los puntos más calientes un fenómeno regenerativo de formación de pares portado- 
res con el subsiguiente aumento de las pérdidas y de la temperatura. El efecto! similar al de 
la ruptura primaria, tiene consecuencias catastróficas en la mayor parte de los casos. Á este 
fenómeno se denomina avalancha secundaria. Por ser más común y peligroso que el de ava- 
lancha primaria, suele llamarse abreviadamente avalancha. 

En la Figura 3-6 puede apreciarse la focalización de la corriente de base tal como se ha 
descrito anteriormente. En las curvas 475 — ¿¿ con iy constante (Figura 3-7, superior) la ava- 
lancha secundaria provoca un codo brusco que desvía la curva de la situación prevista. 


Campo Emisor Campo 

eléctrico Bas eléctrico 

Transversal > tra transversal” 
Colector 


Polarización B-E directa Polarización B-E inversa 


FIGURA 3-6 Focalización de la corriente de fugas entre colector y emisor que atraviesa la base 

de un transistor de unión bipolar por efecto de la polarización de la base directa (izquierda) e 

inversa (derecha). Esta focalización promueve el fenómeno de ruptura secundaria con tensión 
colector-emisor inferior a la permitida por la ruptura primaria. 


El transistor puede tolerar la entrada en avalancha secundaria durante cortos espacios de 
tiempo de forma que la temperatura de los puntos calientes no llegue a modificar las propie- 
dades de las uniones. Para que el diseñador pueda medir el riesgo en este sentido, el fabri- 
cante proporciona una demarcación de áreas en la zona activa con los tiempos límite de tra- 
bajo en cada una (Figura 3-7, inferior). 
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Avalancha secundaria 


Avalancha 
primaria 


[¿ máx. pulsante 
[¿ máx. continua 


Ej 
| Límite por disipación 


4 
0,5 I Límite por avalancha 
secundaria 


dildo + + 
pi 10.20 40 100 


FiGurA 3-7 Característica Up — ig de un transistor de unión bipolar en avalancha. Área 
de funcionamiento seguro (SOAR, de Safe Operation Area) en régimen continuo y en régimen 
pulsante. 


Uce(V) 
> 


Con polarización inversa de base cambia el sentido del campo transversal y la focaliza- 
ción de la corriente se produce en el centro de la pastilla, en un área más pequeña que con y 
polarización directa, con lo que la avalancha puede producirse con niveles más bajos de 
energía. 

La estructura hometaxial descrita anteriormente es muy favorable para minimizar la ava- 
lancha secundaria porque, debido al espesor relativamente grande de la zona de base, la fo- 
calización de corriente resulta atenuada. Esto sucede a costa de un peor funcionamiento di- 
námico, ya que el tiempo de difusión de los portadores a través de la base es más elevado. 

Existe una relación empírica que liga la intensidad de colector a la que se produce la S 
avalancha 1, con la frecuencia de transición f;, para una tensión colector-emisor determi- 
nada: : 


1 k (3.1) 
1 y 
A 


3.2.4 Protección del transistor en la conmutación 


Las cargas inductivas someten a los transistores de unión bipolar en conmutación a las 
condiciones de trabajo más desfavorables dentro de la zona activa. La Fotografía 3-3-a mues- 
tra el funcionamiento de un transistor en esas condiciones. Los puntos más brillantes corres- 
ponden a los estados de corte y saturación del transistor. Se observa que el paso de satura- 
ción a corte se verifica después de una profunda incursión por la zona activa, que podría 
fácilmente sobrepasar el límite por avalancha secundaria, con valores de U¿y varias veces 
superiores a la tensión de la fuente. 
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a) 
FOTOGRAFÍA 3-3 Curvas Ucg — ¿¿ de un Lransistor de unión bipolar conmutando con carga in- 
ductiva. Escala horizontal 5 V/división, escala vertical 0,5 A/división. a) Sin acicalador; hay una 
profunda incursión en la zona activa que lleva la traza fuera de pantalla. b) Con acicalador consis- 

tente en una red RC polarizada; la tensión se mantiene muy por debajo de la alimentación. 


En la Figura 3-8 se dan tres redes protectoras o acicaladores muy usados en la práctica 
para limitar dicha incursión: diodo Zener en paralelo con el transistor (o bien diodo de ava- 
lancha controlada o cualquier otro componente limitador de tensión; su tensión nominal de- 
be ser superior a la de la fuente), diodo de libre circulación en antiparalelo con la carga y red 
RC polarizada con diodo. En las dos primeras se limita la tensión en el transistor durante el 
paso de saturación a corte, proporcionando a través del diodo un camino para la circulación 
de la intensidad inductiva de la carga. En la tercera la intensidad inductiva [,, al cortarse el 
transistor, sigue pasando por el diodo y por el condensador, el cual se carga. La tensión final 
de carga U¿ es tanto menor cuanto mayor sea C. Con un diseño conveniente la tensión en el 
transistor durante la conmutación puede ser inferior a la tensión +E de la fuente (contraria- 
mente a lo que ocurre en las dos protecciones anteriores), alejándose su funcionamiento de 
los límites que imponen la disipación y la avalancha secundaria. La descarga de C se realiza 
de manera lenta a través de R1 durante los intervalos en que el transistor está saturado. En 
la Fotografía 3-3-b puede apreciarse el efecto de este acicalador sobre el circuito sin protec- 
ción al que corresponde la Fotografía 3-3-a. El dimensionado de € puede realizarse teniendo 
en cuenta que, despreciando las pérdidas, la energía almacenada en L antes del bloqueo de- 
be haberse transferido a C cuando la intensidad en la bobina se anule. Por tanto, 


elos 
¿LE =>0wU (3.2) 


+E +E 


Carga 


a) b) c) 


FIGURA 3-8 Circuitos acicaladores para la protección del transistor durante la conmutación 

con carga inductiva. Son aplicables a todos los tipos de transistores (bipolares, FET, ICBT, etc.) 

y son tanto más necesarios cuanto menor sea su área de operación segura o SOAR. También se 

emplean para proteger tiristores. a) Protección por diodo Zener. b) Protección por diodo de 
libre circulación en paralelo con la carga. c) Protección por red RC polarizada. 
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siendo 


1, La intensidad de la bobina y resistencia de carga en el instante de iniciarse el bloqueo. 
Ur La tensión final del condensador tras el bloqueo. 


Por otra parte, y con objeto de asegurar que C se encuentre descargado en el siguiente 
proceso de bloqueo, debe cumplirse aproximadamente que 


1 tiempo mínimo con transistor saturado 
ls 4 C (3.3) 


La potencia Py, disipada en R1 como consecuencia de los impulsos de corriente de des- 
carga del condensador se puede aproximar fácilmente por exceso suponiendo que el transis- 
tor en saturación es un cortocircuito. En tal caso la energía almacenada en C se disipa por 
completo en R] al pasar el transistor de corte a saturación y, para una frecuencia de conmu- 
tación f. (es decir, f, cargas y f, descargas de C por segundo), la potencia promedio en Rl, o 
energía disipada al cabo de un segundo, es 


1 
Pa 3 A (3.4) 


3.2.5 Excitación del transistor de unión bipolar de potencia 


Excitación lenta 


Si un transistor de unión bipolar de potencia va a trabajar sin conmutaciones (pasos de 
corte a saturación y viceversa) frecuentes, lo importante es que durante la conducción se 
encuentre bien saturado para que la caída de tensión colector-emisor sea mínima. Para ello 
el circuito que lo excita debe proporcionar una intensidad de base generosa y, dado que la 
ganancia de intensidad de estos dispositivos (My, = II) es bastante variable de un ejem- 
plar a otro dentro de un mismo tipo, es conveniente asegurar que el excitador suministra al 
propio transistor un 20% más de la corriente de base mínima Ia Tp Necesaria en las peo- 
res condiciones (máxima corriente de colector esperada y transistor trío, es decir, con la mí- 
nima ganancia de corriente). A un transistor en emisor común, que es la configuración nor- 
malmente empleada, esta corriente de base se suele suministrar desde una fuente E, de baja 
tensión (unos 5 V) con el negativo común al emisor del transistor a excitar; véase la Figu- 
ra 3-9. El terminal positivo de la fuente se cierra sobre la base mediante otro transistor me- 
nor T.... que actúa de interruptor y a través de una resistencia limitadora Ry,. 


exc 


Circuito 


de potencia 
principal 


Ficura 3-9 Circuito excitador sencillo sugerido para un transistor bipolar trabajando en satu- 
ración y en corte por largos periodos, sin conmutaciones frecuentes. 
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Por otra parte, en el estado de corte, con T.,, abierto, es conveniente asegurar una baja 
corriente de fugas en el transistor principal mediante la resistencia Ry, en paralelo entre 
base y emisor, que drena la corriente de fugas colector-base hacia el emisor y evita su ampli- 
ficación. Normalmente el valor de R,, es tal que deriva del circuito excitador una corriente 
igual al cinco por ciento de la que se entrega a la base del transistor principal. 

Suponiendo que ambos transistores son de silicio y que, por tanto, la tensión emisor- 
colector de T... cerrado es de unos 0,4 V y la tensión base-emisor de T,, en saturación es de 


exc 


unos 0,8 V, el valor necesario de las resistencias de base serie y paralelo es 


A 


Rp, (3.5) 
; 1,2 Darín pill qe 0,05) 1,26 Darín Tpri 1,26 Esmín Tpri 
a A 20 
Si 1,2 : 0,05 Eemín Tpri 0,06 Emín Tpri ; 


No es recomendable utilizar una tensión de excitación de base E, mucho menor que la 
citada, con objeto de reducir la potencia perdida en el excitador, para minimizar la depen- 
dencia de la temperatura de la corriente de base suministrada, que es debida a la variación 
de las caídas de tensión Ugo rex Y UE Tori 


Excitación rápida 


Si el transistor trabaja en régimen de conmutación a frecuencia elevada, digamos supe- 
rior a 1 KHz, el anterior circuito de excitación no es conveniente porque propicia pasos len- 
tos del estado de corte al de saturación y viceversa. Ahora, además de asegurar la saturación 
del transistor durante los intervalos de conducción y la reducción de la corriente de fugas 
durante los intervalos de corte, el circuito de excitación debe propiciar los pasos rápidos de 
un estado a otro que tienden a ser ralentizados, como se ha visto en el Apartado 3.2.2, por 
los procesos internos de excitación y de apagado inherentes a la constitución física del tran- 
sistor. Los retardos en dichos procesos, que se deben fundamentalmente al llenado y vaciado 
con portadores de la región de base, se pueden reducir si el circuito de ataque a esta refuer- 
za su acción excitadora y desexcitadora en los momentos de transición mediante el acrecen- 
tamiento de los niveles de corriente sobre la entregada y la detraída durante los intervalos 
estables de conducción y de corte respectivamente. Para ello se recurre a circuitos con con- 
densadores que cortocircuitan parte o toda la resistencia limitadora serie durante las transi- 
ciones, siendo el de la Figura 3-10 uno de los posibles. La fuente de excitación e, proporcio- 
na en este circuito también tensión negativa durante los intervalos de corte, lo que ayuda a 
reducir el tiempo de apagado. Asimismo eleva la tensión que el transistor puede soportar 
entre colector y emisor en bloqueo sin entrar en avalancha respecto de la que soporta con la 
base puesta a emisor con una resistencia, como en la Figura 3-9. El circuito propuesto tiene 
redes distintas para la excitación (RL, R2, CL, DI) y para el apagado (R3, C2, D2), lo que 
permite ajustar independientemente el funcionamiento en ambas situaciones. Para un análi- 
sis aproximado del mismo téngase en cuenta que el transistor de potencia equivale para el 
circuito excitador, aproximadamente e ignorando las resistencias internas, a un diodo D.,,, (el 
diodo que forman la base y el emisor) en paralelo con un condensador C,, (que resumiría 
groseramente los efectos de las capacidades parásitas internas del transistor, efecto Miller 
incluido). 


Intervalo de excitación £,: 


En la excitación se parte de una tensión de base up, negativa e igual a —E,,, que se ha 
mantenido durante el intervalo t, previo en que el transistor estaba cortado. Dicha tensión es 
la de la fuente en el intervalo negativo o de corte, —E,, más 0,5 V aproximadamente por 
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pérdidas en D2 (—E,, = —4,5 V para los valores numéricos”? sugeridos en la Figura 3-10). 
Durante los primeros instantes del impulso positivo o de excitación, intervalo 7,, el circuito 
somete a la red R1-D1-C,,, a un flanco positivo de tensión igual a E, + Ey — 0,7 V (el últi- 
mo término debido a la caída en Dl; resulta unos 13,8 V) que carga rápidamente C,, a la 
tensión positiva de 0,8 V máxima que le permite D,,. La constante de tiempo de este proce- 
so de carga exponencial es 7, = RIC, (0,27 pus), normalmente muy pequeña y que se ha 
reflejado apenas en la curva zp. El diodo D,,, no actúa en los primeros instantes porque 
está inversamente polarizado a consecuencia del intervalo de corte anterior y equivale a un 
circuito abierto. El condensador C1 apenas cambia su tensión nula inicial por ser mucho 
mayor que C,,, y equivale a un cortocircuito que elimina la acción de R2. El pico de intensi- 
dad [, resultante en la base es de 


E. +E,-0,7 V 
a 


y decae con una constante de tiempo 1, hasta el momento en que pg alcanza unos 0,8 V y 
D., conduce fijando a ese valor la tensión de la base. 


(unos 5,1 A) (3.7) 


Circuito de excitación 
1pF 


Circuito 
Torincipal de potencia 


Equivalente del 100 nF 

circuito de potencia => 

visto por el excitador Do Es, , 
E 


FIGURA 3-10 Circuito excitador sugerido para un transistor bipolar trabajando en saturación y 

en corte con frecuencia de conmutación elevada. Valores posibles para excitar un transistor de 

10 A a una frecuencia de 100 kHz suministrando una corriente de base estable 13 de 1,1 A 
aproximadamente. 


Una vez alcanzada la tensión tu, de 0,8 Y comienza una inyección en la base de un pico 
de corriente 
NAAA 
pa 
R1 


(unos 3,1 A) (3.8) 


33 Se seguirán dando valores numéricos aproximados de los principales resultados en la descripción de este circuito ajus- 
tados a los valores sugeridos en la propia Figura 3-10, lo que ayudará al lector a formarse una idea de los órdenes de magnitud 
manejados. Se ha distinguido la caída de tensión en D2 conduciendo R3 (de 0,5 V) de la caída de tensión en D1 (probablemente 
el mismo tipo que D2) conduciendo R1 y R2 (de 0,7 V), pues la intensidad en R3 será muy inferior por estar la unión base- 
emisor del transistor principal inversamente polarizada. Agradecemos a A. Lázaro de la Universidad Carlos HIT de Madrid la 
ayuda prestada en el análisis detallado de este circuito. 
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donde 0,7 V y 0,8 V reflejan las caídas de tensión en D1 y D,,, respectivamente, que decae 
con una constante de tiempo 


To = (R1 || R2):C1- (unos 1,8 us) (3.9) 
hasta el valor de mantenimiento 


a ON UN 1 (3.10) 
ña KI +R2 ad : 
que debe ser igual o superior a la intensidad de base mínima [y,,;, necesaria para mantener 
el transistor bien saturado (la intensidad 1 mencionada antes para el circuito de la 
Figura 3-9). 


Brmín Tprin 


Intervalo de corte £,: 


El corte se inicia con el flanco negativo de e, que somete a la red C2-D2-C.,. a un salto 
de tensión negativo de valor E, — 0,7 V (unos 4,3 V; el segundo término debido a la caída en 
D2**) y lleva instantáneamente la tensión de la base, por obra del divisor de tensión capaci- 
tivo formado por C2 y C,,., desde 0,8 V al valor 


eq? 
C2 
E., = 0,8 V — (E, — 0,7 V) (unos —2,2 V) (3.11) 
BC, 


extrayéndose de la base un pico muy estrecho y elevado de corriente que se ha reflejado en 
la Figura 3-10 con un simple trazo vertical negativo. Nótese que antes de la aplicación de 
dicho salto de tensión el condensador C2 está descargado por obra de R3 durante el interva- 
lo £, previo. A continuación uy, evoluciona exponencialmente hacia la tensión estable — E.) 
(unos — 4,5 V, como ya se ha visto) con una constante de tiempo 


13 = R3(C2 + C¿,) (unos 0,7 us) (3.12) 

mientras se extrae de la base un pico de corriente negativa de valor inicial 
E, 07 V ' : 
la AS (unos —2 A) (3.13) 


que decae a cero con esa misma constante 74. 

Compruébese que para los valores numéricos sugeridos se cumple la condición antedi- 
chia de que C2 recupera bien su tensión nula durante el intervalo £, ya que la constante de 
tiempo de su descarga sobre R3 es R3C2 y resulta de unos 0,48 us, mucho menor que £,. 

De la descripción anterior del circuito para ambos intervalos se deduce que para que los 
condensadores C1 y C2 retomen sus tensiones de reposo antes de un nuevo turno de opera- 
ción deben cumplirse 


Ta S t./4 TS fl R3C2 < t./4 (3.14.a, b, c) 


Excitación antisaturación 


Cuando importa conseguir tiempos de conmutación cortos, y no tanto una buena satura- 
ción, se puede sacrificar la caída de tensión colector-emisor en conducción en aras de la 
rapidez mediante circuitos de excitación, como el de la Figura 3-11, que no permiten que la 
región de base se inunde de excesivos portadores, pues estos son, como se ha dicho, los 
responsables principales del tiempo de apagado. Puesto que el resto del circuito de excita- 
ción no suele diferir de los específicos elegidos para cada caso, ya vistos en los subapartados 
anteriores, se centra el esquema mostrado en la Figura 3-11 en los diodos antisaturación D¿ 
y Dj, que pueden considerarse aditamentos opcionales de otros circuitos de excitación. 


9% Nótese que aquí la caída en D2 se toma de 0,7 V, y no de 0,5 V como se ha justificado en la Nota 3-3, porque el pico de 
intensidad negativo de ¿y es importante. 
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Circuito 


de potencia 


FIGURA 3-11 Circuito excitador antisaturación sugerido para un transistor bipolar trabajando 
en conducción y en corte a frecuencia de conmutación elevada cuando no importa una caída de 
tensión colector-emisor importante en conducción. 


Con el transistor excitado para conducción estos diodos no permiten que la tensión de 
colector baje por debajo de la tensión del diodo base-emisor, es decir, de unos 0,8 V, sacan- 
do así al transistor de un estado de saturación profunda en el que la tensión colector-emisor 
suele estar por debajo de este valor. Para verificarlo solo es necesario considerar que, si esta 
baja tensión colector-emisor se diera, D¿¿ conduciría más y drenaría mayor corriente de la 
suministrada por Ry a la base, respecto de la situación en principio presentada. Se establece, 
por tanto, un equilibrio en el que se cumplen las siguientes condiciones de tensión y de 
intensidad: 


Ucg + Upeo = Ugg + Upa (3.15) 


lo= po +1 o. DL (3.16.a, b, €) 


carga 


siendo la principal la primera, de la que se deduce que la tensión colector-emisor obtenida 
en conducción es 


Ucg = Ugg + Upa — Uno * Ugg 20,8 Y (3.17) : 


Si se quiere reforzar la acción del circuito y elevar aún más U¿, se puede añadir uno 0 
más diodos en serie con D, y se obtienen para U¿g valores de 1,5 V, 2,2 V, etc. 


3.3 FET DE POTENCIA. CONSTRUCCIÓN DE LA PASTILLA 
FET de potencia 


Después de muchos años relegados al dominio de la señal, los transistores de efecto de 
campo (FET, de Field Effect Transistor) entraron en el campo de las potencias elevadas im- 
pulsados por Siliconix. En la Figura 3-12 se representa la estructura de un transistor FET de 
potencia realizado con técnica VMOS (Vertical-Metal-Oxide-Semiconductor) [3-8]. Se conse- 
guía una gran influencia de la puerta en una mayor porción del cristal que la conseguida con 
las técnicas empleadas en los FET de señal mediante la incisión de la misma en el sentido 
axial o vertical de la pastilla. La corriente de drenador a surtidor recorre el semiconductor 
transversalmente y no longitudinalmente al plano de la pastilla, reduciéndose la resistencia 
equivalente mínima en conducción saturada. 

Otras casas desarrollaron luego FET de potencia con tecnologías similares y nombres 
que aluden a las mismas o a las marcas comerciales. Pueden citarse entre otros los HEXFET 
(Hexagonal-Field-EfJecti-Transistor) de International Rectifier, los SIPMOS de Siemens (Ste- 
mens-Power-Metal-Oride-Silicon) y los TMOS (T flowing current-Metal-Oxide-Silicon) de 
Motorola. En todos ellos se acude a una estructura celular de la pastilla con múltiples micro- 
transistores en paralelo para reducir la resistencia equivalente en saturación, tendiéndose a 
suavizar el campo eléctrico mediante el rediseño de la celdilla y la utilización de una técnica 
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FicuRA 3-12 Estructura V-MOS de un transistor FET de potencia ideada por Siliconix. Su 
nombre alude a la forma en uve' de la puerta y al hecho de que la corriente fluye verticalmente 
al contemplar la pastilla semiconductora en posición horizontal. 


de doble difusión (DMOS), sobre la que se volverá en el Apartado 3.5.3. En la Figura 3-13 
aparece la estructura de un transistor SIPMOS en la que se aprecia bien la construcción 
celular. 
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FicurA 3-13 Estructura SIPMOS de un FET de potencia. Cortesía de Siemens. 


La fabricación de los transistores FET de potencia se basa en un proceso de difusiones 
sucesivas sobre un sustrato tipo N para los transistores de canal N que son los más frecuen- 
tes, o sobre un sustrato tipo P para los de canal P. Estos últimos presentan mayores dificulta- 
des para conseguir una resistencia baja en saturación debido a la menor movilidad de los 
huecos frente a la de los electrones. Prácticamente en todas las tecnologías de fabricación de 
los FET de potencia el óxido de silicio juega un papel importante en la consecución de zonas 
aislantes, por lo que estos componentes suelen llamarse también MOSFET (Metal Oxide 
Field Effect Transistor) de potencia, prefiriéndose aquí FET por economía. 


3.3.1 El FET en corte y en saturación” 


El FET de potencia es similar en su funcionamiento al de señal, por lo que no se detalla- 
rán aquí sus fenómenos internos básicos. No obstante, es útil recordar que un transistor de 


35 No existe una terminología unificada en la literatura de Electrónica de Potencia para la denominación de las zonas de 
trabajo del FET. Aquí se opta por mantener la misma que para el transistor bipolar aun cuando los fenómenos en la zona 
de «saturación» no sean los mismos. Se advierte, por tanto, que algunos llaman a esta región «zona óhmica», por comportarse el 
FET de forma parecida a una resistencia, y a la región activa «zona de saturación». 
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efecto de campo es fundamentalmente una resistencia variable entre los terminales drenador 
y surtidor que depende de la tensión aplicada entre la puerta y el surtidor. Los responsables 
de la conducción son los portadores mayoritarios del canal semiconductor entre drenador y 
surtidor. 

En la Figura 3-14 pueden verse las curvas características 4pg — hy para varias tensiones 
de puerta. Se observa que la corriente de drenador no cambia apenas con la tensión drenador- 
surtidor para cada valor de la tensión de puerta, excepto para valores muy bajos de aquella. 
El comportamiento en esta zona activa del transistor puede asimilarse al de una fuente de 
corriente dependiente de la tensión de puerta. Esta zona no es la que interesa utilizar nor- 
malmente en las aplicaciones de potencia por presentar una disipación alta ocasionada por la 
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Ficura 3-14 FET de potencia de canal N. Símbolo, característica pg — ip y circuitos equi- 
valentes en corte y en saturación. 
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coincidencia de tensión y corriente elevada en el transistor. De ahí que no se cuide la fabri- 
cación para obtener la excelente linealidad en la zona activa de la relación t/ups de los FET 
de señal ideados para amplificación. 

Con tensión elevada de puerta, del orden de 10 V o más, y corriente de drenador mode- 
rada, la tensión drenador-surtidor se reduce enormemente por saturación de mayoritarios en 
el canal de conducción. El transistor pasa a comportarse como una pequeña resistencia entre 
drenador y surtidor. La caída de tensión entre drenador y surtidor para la corriente de dre- 
nador nominal depende normalmente de la tensión nominal del componente y oscila entre 
0,5 V para transistores de 50 V y 5 V para transistores de 1.000 V, aproximadamente. Puede 
considerarse un valor típico de 1,5 a 2 V para el rango medio de tensiones. Es conveniente 
advertir que los FET de potencia suelen especificarse a este respecto más que por caída de 
tensión en saturación por la resistencia equivalente drenador-surtidor con una determinada 
tensión puerta-surtidor —denominada R,,s(on) en los catálogos en inglés—. Así puede ver- 
se en las hojas de características del transistor IRPFS40N50L de International Rectifier, en 
la Sección 3.7, que el fabricante lo caracteriza en las primeras líneas con las características 


Voss =500V  Roston typ. = 0,087 2 Trrtyp. =170ns lp, =46A 


La disipación en saturación es importante, por tanto, y muy similar a la de un transistor 
de unión de silicio salvo en componentes de más de 500 V, para los que los FET están en 
desventaja. Gracias al comportamiento resistivo descrito se pueden conectar en paralelo 
FET del mismo tipo directamente [3-5], no siendo normalmente necesarias resistencias de 
ecualización. 

Es interesante notar que el FET no consume corriente de puerta apreciable por compor- 
tarse esta como un electrodo de inducción electrostática frente al canal drenador-surtidor al 
que gobierna, como pretende indicar su símbolo gráfico. Es un dispositivo semiconductor 
controlado por tensión, contrariamente a un transistor de unión que consigue el control por 
corriente de base. Esto supone una enorme ventaja para realizar los circuitos excitadores, 
que no necesitan de grandes etapas finales de amplificación de corriente. En muchos casos 
los FET de potencia pueden ser controlados directamente por circuitos integrados CMOS y 
otros circuitos integrados específicos (como el TR1210 de L.R.). No obstante, hay que hacer 
una salvedad importante si se requieren tiempos de conmutación cortos, como se verá al 
estudiar el comportamiento dinámico y los circuitos de excitación. 

Para cortar el FET no hay más que anular la tensión puerta-surtidor. La corriente de 
fugas obtenida entre drenador y surtidor es muy baja, inferior a la de los transistores de 
unión de silicio. Para un FET de 10 A puede ser del orden de 2 mA, lo que supone un 
comportamiento en corte casi ideal. La disipación del transistor cortado es, por tanto, muy 
baja, normalmente despreciable. 

Lo mismo que se ha explicado para el transistor de unión, el área de funcionamiento 
continuo está limitada por la intensidad continua máxima de drenador, la tensión máxima 
drenador-surtidor y la potencia disipada máxima. En funcionamiento intermitente se puede 
sobrepasar la potencia máxima con tal de no exceder la temperatura máxima de funciona- 
miento de la pastilla, que es de 150*C frente a 200%C para los transistores de unión de sili- 
cio y 100%C para los de germanio. Sin embargo, la estructura física del FET no presenta el 
fenómeno de ruptura secundaria, lo que le otorga una mayor capacidad de sobrecarga que al 
transistor bipolar. 

La estructura cristalina del FET de potencia presenta inherentemente un diodo parásito 
en antiparalelo con los terminales drenador (al cátodo en un FET canal N) y surtidor (al 
ánodo) de parecidas características de intensidad. Inicialmente este diodo, que se adapta 
bien a la topología de casi todos los circuitos de potencia, no era caracterizado mi descrito en 
los catálogos debido principalmente a que su velocidad de conmutación era enormemente 
menor que la del FET huésped, de manera que casi siempre era necesario disponer exte- 
riormente un diodo rápido para obtener los beneficios de conmutación en alta frecuencia 
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que ofrece el FET. Más tarde se ha conseguido reducir el tiempo de recombinación de por- 
tadores en el diodo parásito mediante técnicas de implantación iónica, de tal manera que los 
actuales componentes suelen caracterizarse en los catálogos para utilizar el diodo interno, 
que ya aparece en el símbolo. Véase a este respecto la primera hoja de características del 
IRFP40N50L de International Rectifier, en la que la mitad inferior está dedicada a describir 
el diodo antiparalelo. 

También hay disponibles FET reforzados (rugged FET) en los que el diodo antiparalelo 
puede entrar esporádicamente en avalancha, protegiéndose a sí mismo y al FET contra so- 
bretensiones (véase la Figura 3-15). 
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FIGURA 3-15 a) FET de potencia canal N con diodo parásito antiparalelo utilizable. 
b) FET de potencia canal N con diodo parásito de avalancha controlada integrado, 


3.3.2 Características dinámicas del FET%* 


El comportamiento del FET es más rápido que el del transistor de unión por estar exen- 
to de los fenómenos de difusión de portadores minoritarios, principales causantes de los re- 
tardos de conmutación de este semiconductor. Puesto que es un interruptor destinado casi 
siempre a conmutar en alta frecuencia, es interesante diferenciar y ampliar el estudio de la 
conmutación respecto del realizado para el transistor de unión bipolar y distinguir entre la 
situación con carga casi resistiva y con carga inductiva. 


Conmutación con carga resistiva 


De una manera simplificada puede decirse que en el FET la corriente de drenador res- 
ponde casi instantáneamente a la tensión de puerta. Es la capacidad parásita puerta-surtidor 
Cps, inherente a la estructura del FET, la que retrasa la respuesta de tensión de la puerta al 
circuito de control y, por tanto, la responsable principal de los retardos de saturación y de ; z 
corte del transistor. Las capacidades parásitas que también existen entre los otros terminales 
no influyen tanto y se despreciarán en el análisis simplificado que sigue. 

En la Figura 3-16 se presenta un esquema elemental para medir los tiempos de satura- 
ción y corte de un FET de potencia de 10 A y 100 V nominales. Salvo en el circuito de 
ataque a puerta, es similar al esquema de la Figura 3-5 destinado a un transistor de unión. El 
interruptor permite conectar la puerta a la fuente de 10 V o a masa a través de R2, que 
simula la resistencia de salida del circuito de excitación. Su acción se supone instantánea. 

Las curvas muestran la evolución de las variables principales. La tensión de puerta Ups 
sigue curvas exponenciales de carga y descarga de constante de tiempo R2- (pg. Cuando, en 
el proceso de saturación, ug alcanza un cierto umbral de conducción de unos 3 V, la corrien- 
te de drenador comienza a circular y alcanza más tarde el valor final de saturación 


E, = (Ubsha 100 V=15 V 
DE . 9,85 A 3.18 
asar RI 100 ( ) 


3 Los Apartados 3.3.2 y 3.3.3 recogen en parte la información ofrecida en [3-9]. 
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FiGURA 3-16 Ensayo de las características dinámicas de un FET de potencia con carga resisti- 
va. Definición de tiempos característicos. 


El proceso de corte es similar y también aparecen en él dos retardos bien diferenciados. 
El primero, desde el instante de anulación de la tensión de excitación ug hasta que se des- 
carga la puerta a una tensión de umbral de corte, para la cual el transistor no puede mantener 
la corriente de drenador previa, que comienza a disminuir. El segundo, desde este momento 
hasta que la corriente cesa. 

Pueden definirse los siguientes intervalos en el proceso de saturación: 


Tiempo de retardo, t,: Es el transcurrido entre la excitación y el instante en que la 
corriente de drenador alcanza el 10% del valor final. 


Este intervalo, el más corto de los cuatro, depende de la tensión Ez de excitación, siendo 
menor con tensiones mayores porque se alcanza antes el umbral de conducción en la puerta. 


Tiempo de subida, t,: Es el que tarda la intensidad de drenador en pasar del 10% al 
90% de su valor final. 


Disminuye con tensión de excitación E, creciente porque la puerta alcanza más rápida- 
mente la suficiente tensión para inducir una corriente elevada de drenador. Por la misma 
razón, aumenta con mayor resistencia R2 de salida del circuito de excitación, pero esta tiene 
poca influencia. 

Para el proceso de corte pueden definirse los siguientes intervalos: 


Tiempo de descarga, t.: Es el que transcurre desde la desexcitación hasta el instante 
en que la corriente de drenador baja al 90% del valor de saturación. 


Es el intervalo más largo normalmente. Aumenta con tensión E, de excitación creciente 
porque la puerta tarda más en descargarse hasta la tensión de umbral de corte. Aumenta 
también con R2 creciente por la misma razón, siendo en este caso importante la influencia. 
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Tiempo de caída, t,; Es el que tarda la intensidad de drenador en bajar del 90% al 
10% de su valor en saturación. 


No depende de la tensión de excitación porque esta no influye en el proceso de descarga 
de Cps una vez alcanzado el umbral de corte. Aumenta con mayor resistencia R2 de puerta 
porque se hace más lenta la descarga de la misma. 

A la suma de los tiempos de retardo y subida se suele llamar tiempo de excitación t, del 
transistor y a la de los tiempos de descarga y caída tiempo de apagado t.,. 

Para un FET de 10 A, los tiempos de excitación y apagado son del orden de 50 ns a 
100 ns. Hay que hacer notar que estos tiempos son mayores para transistores de más co- 
rriente nominal porque la construcción de la pastilla semiconductora a base de múltiples 
celdillas-transistores en paralelo aumenta la capacidad total de puerta. 

De los comentarios hechos relativos a la influencia de la resistencia de salida del circuito 
de excitación sobre la duración de los tiempos de excitación y apagado, se desprende que es 
conveniente reducir aquella para tener una conmutación rápida. Por tanto, aunque en satura- 
ción el circuito de control no suministre apenas corriente, sí debe ser capaz de entregar y 
absorber picos relativamente elevados de intensidad durante los escalones de tensión de sa- 
turación y corte. Ello es especialmente importante en los circuitos que han de trabajar a 
frecuencias elevadas para minimizar las pérdidas por conmutación. 

Como ocurría con los transistores bipolares, los circuitos de excitación de los FET de 
potencia que han de trabajar en corte y en saturación con frecuencias elevadas de conmuta- 
ción deben ser diseñados cuidadosamente para reducir al mínimo las pérdidas y obtener la 
máxima seguridad de funcionamiento. Ello es especialmente necesario cuando los FET, por 
su extremada rapidez, se emplean a frecuencias de conmutación muy elevadas (20 a 200 KHz). 


Conmutación con carga inductiva 


En la práctica la mayor parte de las cargas manejadas por los circuitos de potencia son 
inductivas y conviene estudiar su conmutación en detalle, sobre todo para sacar conclusiones 
sobre el circuito de excitación [3-11]. En la Figura 3-17 se ha representado un circuito típico 
con carga inductiva y diodo de libre circulación. Se han dibujado las inductancias parásitas 
Lp y Ls de los cableados de drenador y de surtidor, así como las capacidades parásitas inter- 
nas entre puerta y drenador Cpp y entre puerta y surtidor Cpg. El circuito de excitación se 
representa por su equivalente Thévenin, con flancos de subida y bajada exageradamente len- 
tos por claridad. Se supone una corriente constante I en la bobina de carga. 

En el instante +, comienza el impulso de excitación, retardado en puerta debido a Cps, 
Cp y a la resistencia interna del circuito de excitación. En el instante t, se alcanza el umbral 
de conducción en la tensión puerta-sutidor y comienza a circular corriente por el drenador, E 
restándose de la corriente del diodo ¿,,. La tensión drenador-sutidor disminuye ligeramente 
debido al efecto de la inductancia parásita L,, del drenador. La bobina de carga L sigue a 
tensión prácticamente nula porque el diodo continúa conduciendo. 

La tensión puerta-surtidor se separa de su curva inicial en el instante t,, elevándose más 
lentamente debido a la caída de tensión producida por el crecimiento de iy, en la inductancia 
parásita de surtidor L¿, que se opone a la tensión de excitación. También se retarda la eleva- 
ción de la tensión puerta-surtidor debido a la absorción de corriente del circuito excitador a 
través de Cp, causada por disminución de la tensión de drenador. Este último fenómeno de 
realimentación negativa es el Efecto Miller y su incidencia en el alargamiento del tiempo de 
saturación es menor cuanto menor sea la resistencia interna del circuito excitador [3-5]. 

En el instante £, la corriente en el diodo, tras anularse, ha alcanzado el valor inverso de 
recuperación, quedando libre la carga para soportar tensión. Por tanto, Ups disminuye rápi- 
damente. El efecto Miller se acentúa y mantiene, durante el intervalo £,-t¿, el valor mínimo 
necesario en ups para soportar la corriente de carga. En el instante t¿ la saturación se com- 
pleta, y se anula ups. El efecto Miller cesa y la tensión de puerta queda libre para elevarse 
hasta la tensión de vacío del circuito excitador, retardada solamente por Cpg. 
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FIGURA 3-17 Comportamiento dinámico del FET de potencia con carga inductiva. Efecto Miller. 


Los fenómenos de corte son parecidos. En el instante £, comienza a disminuir la excitación 
y en t; se alcanza la tensión puerta-sutidor mínima para mantener la corriente de carga Í. La 
tensión drenador-surtidor comienza a elevarse por entrar el transistor en la zona de corriente 
constante. El efecto Miller de nuevo gobierna el proceso hasta el instante (¿ en que 4,5 alcan- 
za el valor de alimentación E,..La capacidad Cp, introduce una corriente en puerta mientras 
dura la elevación de us, que retrasa la disminución de ug manteniéndola en el valor mínimo 
necesario para soportar la corriente de carga I. Cuanto menor sea la resistencia interna del 
circuito excitador, más corriente Miller puede absorber y menor será el intervalo t;-t¿. En el 
instante £¿ el diodo comienza a hacerse cargo de la corriente de la carga y la corriente de 
drenador disminuye al ritmo marcado por la descarga de Cps, gobernada solamente por el cir- 
cuito de excitación. 
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De la descripción anterior se deduce que, también con carga inductiva, tanto el tiempo de 
saturación 1-1, como el tiempo de corte t,-t, disminuyen con circuito excitador más rápido y 
de menor resistencia. Es importante rebajar estos tiempos para reducir al máximo la energía 
disipada en la conmutación, representada al final de la Figura 3-17, y poder trabajar a frecuen- 
cia elevada, 


3.3.3 Excitación del FET de potencia 


Dada la exigua corriente de puerta que exigen los FET existen muy diversas posibilidades 
de realización de los circuitos de excitación, pudiéndose emplear componentes discretos de 
señal, circuitos integrados (incluso de la familia TTL) y una combinación de ambos. Aquí se 
describirán soluciones que emplean circuitos integrados digitales CMOS, integrados lineales e 
integrados más o menos específicos. Se excluyen los excitadores con TTL por ser más suscep- 
tibles al ruido eléctrico que los CMOS y evitarse normalmente en los equipos de potencia. 
Como se deduce de lo expuesto en los Apartados 3.3.1 y 3.3.2, un circuito excitador para FET 
de potencia debe proporcionar una tensión adecuada durante el intervalo de excitación para 
asegurar su saturación, y una corriente de pico adecuada al principio y al final del mismo para 
cargar y descargar la capacidad puerta-surtidor rápidamente y asegurar una pronta conmu- 
tación. 


Excitadores de FET con CMOS 


Aunque más lentos que los circuitos integrados TT'L, los CMOS manejan en general más 
corriente y ofrecen la posibilidad de excitar los FET directamente con tensión de 10 V y supe- 
riores. Por ello permiten realizar excelentes circuitos simples de excitación para velocidades 
no muy elevadas. 


a) Excitación directa. El circuito de la Figura 13-18-a llega a saturar bien el FET, y pue- 
de mejorarse en este sentido alimentando el integrado con 12 V o incluso 15 V si lo permite la ; 
tensión de puerta. Los tiempos de conmutación son de varios microsegundos con FET de co- 
rriente no superior a 20 A, siendo mayor el tiempo de saturación por la elevada resistencia de 
salida del 4011 en estado alto. 

La elevada corriente absorbida por la salida del inversor 4049 en estado bajo permite utili- 
zar resistencias de elevación, como en las Figuras 13-8-b y c, mejorando el tiempo de subida 
principalmente. Se obtienen tiempos muy inferiores al microsegundo. 
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Ficura 3-18 Circuitos de excitación de un FET de potencia trabajando en saturación y corte con surtidor a masa mediante 

circuitos integrados CMOS. a) Excitación directa desde una puerta alimentada a 10 V. b) Excitación más potente desde un inver- 

sor con resistencia elevadora (pull-up resistor). c) Refuerzo del circuito b con dos inversores en paralelo y menor resistencia. 
d) Amplificación de la corriente del excitador mediante seguidores de emisor complementarios. 
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b) Excitación con seguidores de emisor. Cuando la corriente necesaria para la carga y 
descarga rápida de la puerta es más elevada de la que puede proporcionar la salida de los 
CMOS se puede recurrir a la amplificación de esta mediante seguidores de emisor comple- 
mentarios rápidos, como se presenta en la Figura 3-18-d. Se pierde algo de tensión en el 
intervalo de saturación debido a la caída en el transistor superior. Se consiguen tiempos del 
orden de 50 ns en FET de menos de 20 A. 


Excitación con circuitos lineales 


Los amplificadores operacionales y otros circuitos integrados lineales pueden emplearse 
para obtener una excitación en modo todo-nada, además de una excitación en modo lineal 
que no suele ser objeto de la Electrónica de Potencia. No existen problemas de saturación 
del FET, ya que prácticamente todos los integrados lineales pueden trabajar a más de 10 V 
de alimentación. 

En la Figura 3-19-a puede verse una aplicación del popular operacional 741 con alimen- 
tación exclusivamente positiva. Para asegurar el corte conviene disponer una resistencia en- 
tre la salida a masa que reduzca la tensión remanente en estado bajo a menos de 1 V. Dada 
la baja frecuencia de corte de este operacional y la relativamente alta resistencia de salida, 
este circuito es lento y no sirve para trabajar a frecuencia muy elevada. 

Si la tensión de salida en estado bajo del operacional empleado es inferior a 1 V, no es 
necesaria la resistencia a masa para asegurar el corte. 

Con FET de gran corriente, y por tanto de elevada capacidad de puerta, además de ga- 
nancia y derivada de salidas altas es necesaria una resistencia de salida baja que permita 
manejar las fuertes corrientes de pico de la puerta. Pueden emplearse para ello operaciona- 
les especiales como el HA2630 (8 MHz, 500 V/us, 0,4 A). A veces es más interesante, sin 
embargo, emplear un seguidor de emisor complementario y un operacional de poca corrien- 
te, como en la Figura 3-19-b. 

Es interesante utilizar los circuitos integrados modernos específicos para aplicaciones de 
potencia, que pueden en muchos casos atacar directamente a los FET. Para frecuencias de 
funcionamiento muy elevadas puede ser necesario intercalar un comparador rápido y un se- 
guidor de emisor complementario (se ha empleado la pareja de transistores 2N2222A, NPN, 
y 2N2907A, PNP, lo mismo que en el circuito b) como se ilustra en la Figura 3-19-c, donde 
se aplica el circuito MC3420, específico para modulación de ancho de impulso. 


c) 


FIGURA 3-19 Circuitos de excitación de un FET de potencia trabajando en saturación y corte con surtidor a masa mediante 
circuitos integrados lineales. a) Mediante el popular 741 y resistencia reductora del estado bajo. b) Con integrado lineal de 
poca corriente y una etapa amplificadora con seguidor de emisor complementario. c) Con un integrado específico para contro- 
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les de potencia como el modulador de ancho de impulso MC 3420. 


Capítulo 3. Transistores de potencia 


Circuitos de excitación para FET con la carga a masa 


En algunas aplicaciones es imprescindible o muy interesante que la carga esté conectada 
a masa por un extremo. La excitación del FET que la controla se dificulta por estar sus ter- 
minales a diferente nivel de tensión que el circuito de control, normalmente con su terminal 
de 0 V a masa. Es necesario recurrir a utilizar FET del canal P, acoplamiento por transfor- 
mador, optoacopladores o circuitos elevadores del nivel de tensión con transistores. 


a) Circuitos con FET canal P. Aunque los FET canal P son en general menos ventajosos 
que los N por su mayor resistencia en saturación, ofrecen la posibilidad de controlar de for- 
ma simple cargas conectadas a masa. 

Aun no perteneciendo estrictamente a este caso, las cargas con la fuente de energía nega- 
tiva, como en la Figura 3-20-a, pueden controlarse cómodamente con circuitos similares a 
los descritos para FET canal N con surtidor a masa, con la única salvedad de que el circuito 
de control tiene conectado a masa el positivo de alimentación en lugar del negativo. El esta- 
do de la salida que provoca la conexión de la carga es el bajo y no el alto. 

Con tensión alta en el circuito de potencia se puede recurrir a elevar el nivel de tensión 
de la excitación mediante un transistor de unos 500 mA y tensión mayor que U, y un divisor 
de tensión RL, R2 (Figura 3-20-b). Para reducir la resistencia equivalente de ataque a puerta 
del divisor, puede reducirse R1 respecto del valor necesario para tener 10 V entre puerta y 
surtidor, disponiendo en paralelo un Zener de 9,1 V o 10 V. También ayuda a mejorar el 
tiempo de respuesta, un condensador en paralelo con R2, calculado para compensar la capa- 
cidad parásita Cpg. La disipación en R2 puede ser importante. El transistor bipolar debe ser 
de alta frecuencia para minimizar pérdidas y mejorar la respuesta. 

También pueden utilizarse FET canal P excitados por transformador u optoacopladores, 
como se verá a continuación, pero con tales técnicas suele ser más ventajoso utilizar FET 
canal N por presentar menor resistencia en conducción, como ya se ha visto. 


+Ug 


Ri 


5Vo10V R2 


TTL o[C-MOS 


Carga 


b) 


Ficura 3-20 Circuitos de excitación de un FET de potencia trabajando en saturación y corte sobre una carga conectada a masa, 
a) Mediante integrado CMOS sobre FET canal P. b) Extensión de la tensión entre control y potencia del circuito a) mediante un 
transistor en emisor común. c) Con transformador de impulsos sobre FET canal P. d) Ídem sobre FET canal N, más ventajoso. 


hb) Circuitos excitadores con transformador. La excitación mediante transformador de 
acoplamiento permite desligar los niveles de tensión del control y de la potencia. Resulta 
interesante para frecuencias no demasiado bajas (400 Hz o superiores) porque permite utili- 
zar transformadores pequeños. Para frecuencias elevadas pueden utilizarse transformadores 
de impulsos para excitación de tiristores. Conviene recordar que, aunque el FET no consu- 
me corriente de puerta una vez excitado, los devanados deben tener una resistencia baja que 
permita cargar y descargar rápidamente la capacidad parásita de puerta. En este sentido, la 
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inductancia de dispersión debe ser también baja. Ha de tenerse en cuenta la relación de 
tiempos de excitación y desexcitación para prevenir la saturación del núcleo, disponiendo un 
circuito de ataque al primario adecuado. La tensión de techo en el secundario debe ser me- 
nor de la máxima permitida entre puerta y surtidor para evitar que la sobretensión del flanco 
destruya la puerta. Con transformadores adecuados, el aislamiento galvánico y la inmunidad 
al ruido conseguidos son excelentes. En la Figura 3-20-c y d pueden verse los circuitos bási- 
cos para FET canal P y N. No deben emplearse FET con Zener de puerta incorporado, que 
no admitirían la tensión negativa de corte. En el Apartado 19.3.5 se estudian los transforma- 
dores de impulsos en detalle. 


e) Circuitos excitadores con optoacopladores y fuente independiente. Otra forma más 
compleja de desligar las tensiones del circuito de potencia y de control es utilizar un opto- 
acoplador excitado por este para activar un circuito de puerta alimentado por una fuente 
independiente de 10 V o 12 V referenciada al surtidor del FET. Es necesario prevenir 
la sensibilidad al ruido de los optoacopladores mediante un montaje cuidado. En la Figu- 
ra 3-21-a y b se dan dos circuitos simples con CMOS para excitar FET canal N. En la segun- 
da se emplea un optoacoplador rápido 6N137 compatible con TTL cuyos tiempos de subida 
y bajada son de 25 ns y el de propagación de 45 ns. 


o+10V o +Ug 
id A 
Qhesrrolajes | 
| 
iD» 
| 
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cora | 
a) - b) 


FIGURA 3-21 Circuitos de excitación mediante optoacopladores de un FET de potencia trabajando en saturación y corte sobre 
una carga a masa. a) Con un optoacoplador estándar actuando sobre integrado CMOS. b) Con optoacoplador rápido sobre CMOS 


98 Or TES-Paraninfo 


y amplificador de corriente por seguidor de emisor complementario. 


La fuente independiente necesaria para estos circuitos puede obtenerse mediante: 


— Devanados secundarios auxiliares aislados y apantallados del transformador de ali- 
mentación del circuito de control, o de otro transformador, en el caso de equipos ali- 
mentados por corriente alterna. 

— Convertidores c.c./c.c. aislados, disponibles en cápsulas relativamente pequeñas. 
Pueden alimentarse de la misma fuente del circuito de control tomando precauciones 
de desacoplo, o bien de otra fuente de continua auxiliar. 


Circuitos de excitación para ramas de dos FET 


La mayor parte de los circuitos que manejan potencia elevada están constituidos por 
una o varias ramas, cada una realizada con dos semiconductores de potencia en serie. Estos 
bloques funcionales (totem-pole en cierta literatura inglesa) constituyen la unidad constructi- 
va de muchos reguladores e inversores. Los FET de potencia permiten realizar ramas 
de gran velocidad de conmutación, pudiendo emplearse FET complementarios o dos FET 
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de canal N. La utilización de FET complementarios permite algunos montajes muy simples, 
pero es más recomendable emplear dos FET canal N por economía en caso de corriente 
elevada. 

Los circuitos de control para ramas deben evitar que se solapen los intervalos de excita- 
ción de los FET para prevenir el cortocircuito de la fuente de energía y la destrucción de 
aquellos por sobreintensidad. El impulso de excitación de un FET no debe aparecer antes 
del cese de impulso del otro, e incluso puede convenir a veces que medie un cierto retardo. 
En este sentido, deben estudiarse en detalle todos los retardos implicados en las diferentes 
etapas de los circuitos de excitación de cada FET. La cuestión puede resolverse mediante 
retardos asimétricos (resistencia y diodo en paralelo, seguido de condensador) intercalados 
en las etapas de señal. En las ramas controladas por dos señales separadas, puede introducirse 
el retardo en el propio circuito generador de las señales. Los circuitos expuestos en la Figu- 
ra 3-22 no se han depurado, en general, bajo este aspecto y se muestran como ejemplos ade- 
cuados para excitar FET de poca corriente y tensión a frecuencias no superiores a 20 kHz, 


de 


+Ug 


2N4400 


2N4403 


Carga 


8,2 V 


a) b) 


FIGURA 3-22 Circuitos de excitación para una rama compuesta por dos FET canal N de potencia trabajando en saturación y 
corte. a) Excitación del FET superior mediante un transformador de impulsos. b) Excitación de ambos FET mediante sendos 
circuitos idénticos con acoplador óptico. 


a) Circuitos excitadores para ramas de FET canal N. En principio, la excitación puede 
resolverse combinando un circuito para FET con fuente a masa (Figura 3-19) con otro para 
carga a masa y FET canal N (Figura 3-20-d), siendo lo común elegir circuitos similares en 
ambos transistores. En la Figura 3-22 se sugieren dos circuitos, el primero de los cuales se 
destina a resolver la excitación del transistor superior, la más problemática normalmente. En 
el segundo aparece una rama con circuitos de excitación idénticos e independientes para 
ambos FET, mediante acoplador óptico. El FET de señal puede sustituirse en aplicaciones 
de no demasiada frecuencia por un bipolar NPN rápido. 


b) Circuitos excitadores para rama con FET complementario. La utilización de FET 
complementarios permite construir ramas con excitación simple. En la Figura 3-23-a se 
muestra un circuito sencillísimo, útil para ramas con tensión de 15 V o inferior, que aprove- 
cha la excelente excursión de tensión de los integrados CMOS digitales. Su velocidad de 
respuesta se podría mejorar con dos bipolares complementarios antes de las puertas. Aún 
más simple es el circuito b mediante transformador de impulsos, donde se ha puesto el FET 
canal P a masa para permitir el ataque a las puertas con un solo devanado secundario. Ade- 
más esta configuración evita inherentemente la excitación simultánea de ambos FET. 
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b) 


FIGURA 3-23 Excitadores muy simples de ramas con FET de potencia complementarios tra- 
bajando en corte y en saturación. 


3.4 EL IGBT. CONSTRUCCIÓN DE LA PASTILLA 


Como se ha apuntado en la Sección 3.1, durante los ochenta se han realizado esfuerzos 
notables para construir transistores que combinen las mejores características de los bipolares 
(baja tensión de saturación con gran corriente de colector) y de los FET (baja corriente de 
excitación) en el empeño de acercarse al interruptor de estado sólido ideal. Entre los compo- 
nentes resultantes ha obtenido un afianzamiento práctico importante el denominado IGT o 
IGBT (nsulated Gate Bipolar Transistor), desarrollado por General Electric (que eligió las 
siglas IGT, aunque más tarde se ha impuesto IGBT) y otras compañías. En la Figura 3-24 
puede verse su estructura. Se construye partiendo de un sustrato muy dopado tipo P me- 
diante boro y creciendo sobre él una capa de alta resistividad tipo N dopada con fósforo. La 
estructura del emisor y la puerta se forman a continuación mediante una capa epitaxial con 
técnicas similares a las empleadas en los FET canal N. 


Puerta de 
polisilicio 


principal 


Camino de 
la corriente 


Camino de 
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FiGURA 3-24 Estructura de un IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor). Cortesía de General 
Electric. 
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3.4.1 El IGBT en corte y en saturación 


Como se ha adelantado al estudiar su estructura, se trata de un componente híbrido del 
transistor de unión o bipolar y el FET de potencia. Su símbolo y circuito equivalente apare- 
cen en la Figura 3-25. Las características colector-emisor con tensión de puerta constante 
(Figura 3-26) son similares a las del FET, Figura 3-14, salvo que están desplazadas 1 V hacia 
la derecha, es decir, que existe un umbral de dicho valor en la tensión colector-emisor antes 
de que el transistor conduzca significativamente. No obstante, la curva de saturación es más 
vertical, como en los transistores bipolares, y se obtienen caídas de tensión menores que en 
los FET para intensidades importantes de colector; véase la Figura 3-26. Desde este punto 
de vista, su comportamiento es parecido al del transistor de unión bipolar (Figura 3-4), cir- 
eunstancia que ha querido reflejarse en su símbolo y en el nombre de sus terminales de 
potencia (colector y emisor). 


IGBT canal N IGBT canal P 


Colector Colector 


Símbolo Símbolo 


Puerta Puerta 


Emisor Emisor 


Circuito equivalente Circuito equivalente 


e 3 


FiGURA 3-25  IGBT canales N y P. Símbolo y circuitos equivalentes simplificados que denotan 
su naturaleza híbrida de transistor de unión bipolar y de FET. 


Sin embargo la intensidad necesaria para la excitación es pequeñísima pues en este res- 
pecto se comporta como un FET. De ahí que el terminal de control se llame puerta por 
similitud con este componente. La ganancia estática de intensidad (1/Ip) es del orden de 
10%, pues la puerta solamente necesita la intensidad suficiente para cargar la reducida capa- 
cidad parásita puerta-emisor y mantenerla cargada. Esta capacidad suele ser menor que la 
de un FET de intensidad y tensión similares. 


3.4.2 Características dinámicas del IGBT 


Dinámicamente el ICBT se comporta como un transistor de unión en el paso de corte a 
saturación y como un FET en el paso de saturación a corte. Por tanto, hay que procurar que 
el punto de funcionamiento (i¿ en función de u¿g) no salga de la zona de funcionamiento 
seguro delimitada para el paso a saturación por curvas similares a las de la Figura 3-7 infe- 
rior. Para el paso a corte, la zona de funcionamiento seguro no depende del tiempo del fenó- 
meno y, como en los FET de potencia, está delimitada por la intensidad y tensión nominales 
de pico. El tiempo total de apagado es intermedio al de un bipolar Darlington y un FET. El 
de excitación es parecido al de un FET. Contrariamente a los primeros IGBT, hoy se fabri- 
can en casi su totalidad con diodo antiparalelo caracterizado y útil para su aprovechamiento. 
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FOTOGRAFÍA 3-4 Excitadores inteligentes para 
transistores IGBT, bipolares y FET de potencia 
abricados en pequeñas tarjetas de inserción 
vertical combinando circuitos integrados y 
componentes discretos para montaje superfi- 
cial. Cortesía de Power Compact, actualmente 
Advanced Power Technology. [3-21] 
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FicURA 3-26 IGBT canal N. Símbolo, característica 4 — ¿¿ y circuitos equivalentes en corte 
y saturación. 


3.4.3 Excitación del IGBT de potencia 


Dado que la estructura de la puerta es parecida a la de un FET, los circuitos de excita- 
ción apropiados para los IGBT de potencia son similares a los descritos para aquellos en el 
Apartado 3.3.3. Evidentemente, su diseño en tensión y corriente, así como su control tempo- 
ral, deben atender a las características específicas de estos componentes como, por ejemplo, 
su mayor tiempo de caída. Lo mismo que sucede con los FET, los propios fabricantes de 
IGBT de potencia proporcionan circuitos de excitación apropiados que facilitan enorme- 
mente la labor del diseñador. En su diseño se optimiza la impedancia de salida para reducir 
la sensibilidad al ruido de la puerta del IGBT y para reducir al mínimo los tiempos de con- 
mutación. En la Figura 3-27 se reproduce un circuito comercial de excitación para dos IGBT 
en configuración de rama con toma media. 
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FIGURA 3-27 Excitación de dos IGBT de potencia en configuración de rama con toma media 
mediante circuito comercial específico de International Rectifier [3-20]. 


3.5 OTROS TRANSISTORES DE POTENCIA. TENDENCIAS 
3.5.1 Otras tecnologías en transistores de potencia 


Los transistores de potencia explicados hasta aquí son los que se han impuesto con 
mayor amplitud en el montaje de los distintos equipos. Los fabricantes han explorado otros 
dispositivos que no han pasado en su mayor parte de una fase de diseño y primeros ensayos 
de aplicación, para ser finalmente abandonados. Sin embargo algunos ofrecen ciertas venta- 
jas diferenciales sobre los bipolares, FET e IGBT modernos estándar que les procuran ni- 
chos marginales en las aplicaciones de potencia. En [1-9] puede verse una panorámica de ; 
esta problemática ampliada también a los tiristores. 


Transistor bipolar rápido BIT o MBIT 


Como se reseña ya en la mencionada y relativamente antigua referencia [1-9], la firma 
japonesa Shindengen Electric desarrolló a principios de los ochenta un transistor bipolar con 
el emisor en forma de meandros sobre una base de polisilicio que deja numerosas zonas 
aisladas de las que deriva su nombre (Base Island Transistor, o Multi Base Island Transistor). 
La influencia de las bases múltiples en la zona de conducción queda reforzada y hace más 
rápido el control del componente, por su menor distancia media a dicha zona de conducción. 
Funciona como una asociación de pequeños transistores en paralelo ecualizados en intensi- 
dad por las propias resistencias de las uniones de polisilicio sobre la pastilla. Se obtiene me- 
jor área-de operación segura y menor tensión de saturación y tiempo de conmutación qué en 
los bipolares ordinarios. La pastilla de un BIT de 10 A es de unos 5 mm? y contiene 520 
unidades o transistores básicos. Hoy lo fabrican Sanyo [3-28] y ST (véanse hojas de compo- 
nentes en la Sección 3-7) para convertidores de potencia de muy baja tensión en ordenado- 
res portátiles, teléfonos móviles y cámaras digitales, donde interesa su reducida tensión de 
saturación y su alta velocidad de conmutación. La primera firma lo construye asociado a la 
tecnología de interconexión de electrodos FBET (Fold Back Electrode Transistor) consisten- 
te en formar el electrodo plegando la estructura de una capa resistiva, lo que reduce la capa- 
cidad parásita y permite mayor corriente; véase la Figura 3-28. Su gama abarca de 15 a 100 
V y de 3 a 5 A, con tiempos de conmutación entre 10 y 300 ns. 
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FIGURA 3-28 Estructura de la pastilla de un transistor MBIT (Multi Base Island Transistor) 
mediante la técnica FBET (Fold Back Electrode Transistor) que permite reducir la tensión de 
saturación y los tiempos de conmutación. Modificada a partir de figura cedida por Sanyo [3-28]. 


Transistor bipolar-FET cascodo 


La firma ST ha introducido recientemente un interesante transistor híbrido (bipolar 
NPX-FET canal N en configuración cascodo””) llamado ESBT (Emitter-Switched Bipolar 
Transistor). Los primeros intentos con este híbrido se realizaron en los ochenta y hoy permi- 
te una intensidad de 50 A y una tensión mantenida de 1.000 V, en cápsula ISOTOP que 
puede disipar hasta 170 W, combinando la baja tensión de conducción del bipolar con la 
rapidez del FET. Presenta un área de operación segura máxima (gracias a su mencionada 
configuración cascodo) y es apto para diseño de convertidores de potencia con frecuencia de 
conmutación de hasta 100 kHz. Pueden verse su símbolo, el esquema de su estructura y un 
circuito excitador propuesto por ST en la Figura 3-29. 
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FicuURa 3-29 Símbolo (a), configuración básica de la estructura (b), y circuito sugerido de exci- 
tación propuesto por ST (c) de un transistor híbrido bipolar-FET en montaje cascodo, o ESBT 
(Emitter-Switched Bipolar Transistor). 


37 Recuérdese que configuración cascodo o cascode consiste en la asociación en serie o cascada de dos componentes 
activos para obtener el beneficio de la combinación de algunas propiedades de los mismos. Se da con válvulas (hoy en desuso), 
con transistores bipolares principalmente (combinado uno de ellos en emisor común que tiene como carga otro en base común, 
consiguiéndose impedancia de entrada, ganancia y tensión elevadas, y bajo ruido) y eon otros componentes, incluso heterogé- 
neos como en el ESBT que nos ocupa. Apareció para combatir el efecto Miller aunque su ereador y su etimología (parece que se 
trata de una derivación del inglés cascade, o cascada) no están claros, existiendo versiones contrapuestas (véase [3-21)). 
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3.5.2 Módulos transistores de potencia inteligentes (Smart power) 


Las posibilidades crecientes que ofrece la tecnología para construir diversos dispositivos 
semiconductores en una sola pastilla y para montar varias pastillas en una sola cápsula, han 
permitido construir transistores de potencia bipolares, MOSFET e IGBT que integran cir- 
cuitos asociados de control y de protección. 

Todos los transistores son sensibles a las sobrecorrientes; de ahí que parte de los compo- 
nenles inteligentes disponibles hayan sido diseñados con dispositivos internos de diversos 
tipos que impiden que la intensidad de los terminales pueda sobrepasar cierto límite de se- 
guridad. La medida de la intensidad suele hacerse integrando en serie con el surtidor o emi- 
sor una resistencia calibrada de bajo valor, cuya caída de tensión es medida por un circuito 
de protección más o menos complejo que, actuando sobre el terminal de control (puerta o 
base), limita o anula dicha intensidad; véanse sendos esquemas conceptuales simples en las 
Figuras 3-30 y 7-17 y otro correspondiente al excitador IR2121 en la primera página de la 
Sección 7.4. 
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FIGURA 3-30 Módulos transistores de potencia inteligentes (Smart power). a) Símbolo general; 
b) IGBT con protección contra sobreintensidad mediante un sensor resistivo, Buena parte de 
los módulos de potencia inteligentes son, hoy día, IGBT. 


En el caso de los transistores MOSFET, se ha generalizado la consecución de la medida , 
de la intensidad principal, aislando el surtidor de varias celdillas de la pastilla del surtidor 
del resto y lográndose de esta sencilla manera derivar y medir una pequeña proporción de la 
intensidad total del dispositivo completo, que no se ve afectado por ello en su funcionamien- 
to. Las diversas marcas bautizaron inicialmente este procedimiento con nombres variados 
(SensFET, Motorola; HEXSense, L.R.; SensorFET, Philips). Son posibles otras funciones de 
protección más complejas vigilando la tensión del otro terminal principal (drenador o colec- 
tor) como se simboliza en la Figura 3-30-a. 

La incorporación de circuitería en el propio transistor de potencia responde a una ten- 
dencia creciente de los fabricantes a facilitar al máximo el control de estos componentes y a 
simplificar los montajes de aplicación. Entre numerosísimos ejemplos posibles se cita aquí el 
módulo de potencia inteligente FSAMI5SH69A de Fairchild consistente en un conjunto de 
seis IGBT con diodo antiparalelo de 15 A y 600 V pensado para control de motores de in- 
ducción trifásicos de hasta 0,8 kW en electrodomésticos (acondicionadores de aire entre 
otros). Entre otras funciones el módulo integra: excitadores optoacoplados para simplificar el 
montaje y ajustados para obtener una conmutación óptima de cada IGBT, protección progra- 
mable de sobreintensidad; protección de cortocircuitos; monitorización de temperatura. Su 
aspecto, distribución de patillas y configuración interna puede verse en la Figura 3-31. 

El concepto de componente semiconductor, o módulo de potencia, inteligente llega des- 
de los noventa a la posibilidad de programar algunas de las características de potencia del 
mismo mediante el circuito de control asociado. Quizá uno de los ejemplos más representati- 
vos sean los IGBT de gran potencia que algunos fabricantes (véase la Fotografía 3-5) sumi- 
nistran en asociación a un circuito de control que, además de integrar funciones de protec- 
ción y monitorización, añaden la posibilidad de ajustar dentro de ciertos márgenes algunas 


O) ITES-Paraninfo 105 


Parte II. Componentes 


22) Var 
12 Yoco) 


ON a 
2 Yao 


129) Yoo 
(1D Vocero 
(16) COM pa 


i (15) IN 
Sd | 19) a 


(729), 


0 e 


JON», lo 
17] 28) Ny l 


0 Mar 
18) Vo 


1 

| 

l 

| 

Detector 
7 Temperatura 1 Ss 
2 ES 

1 DI 
(5) COM, 
(0 Nor 
(6) oro 
18) Voy l Sustrato i uo y 
119) Ven + > Cerámico 1 ycoma DL coma) 


eyr O 


] (29U Punto (0) Rio 
( 


3 Va 
(1) Va 


Js) w 


(26) N,, 


A 
THERIISTOR 
PAY (2) Vera 


FIGURA 3-31 Módulo de potencia inteligente FSAM15SH60A de Fairchild con seis IGBT de 

15 A y 600 V en puente inversor trifásico, excitadores optoacoplados y diversas protecciones y 

monitorizaciones. Destinado al control de motores de alterna. a) Aspecto. b) Distribución de 
terminales. e) Esquema del contenido. Modificado a partir de [3-23]. 


las características del transistor, como los tiempos de excitación y de apagado. Con ello, nue- 
vos IGBT con más posibilidades estáticas y dinámicas que los primeros pueden adaptarse 
para, entre otros objetivos, emular a estos y sustituirlos sin problemas en las reparaciones. 


FoTOGRAFÍA 3-5 Concepto de módulo de potencia inteligente y programable. IGBT de poten- 
cia asociado a un circuito de monitorización, protección y programación limitada de sus carac- 
terísticas. Cortesía de ADtranz. 


3.5.3 Tendencias en el desarrollo de transistores de potencia 


Tendencias en los bipolares 


El transistor bipolar de potencia estándar ha sido sobrepasado en gran medida, como ya 
se ha comentado, por los FET cuando se busca baja caída de tensión en conducción y ten- 
sión de bloqueo moderada, y por los IGBT para grandes intensidades y tensiones. Sin em- 
bargo se sigue investigando en el desarrollo de dispositivos para aplicaciones específicas, co- 
mo los vistos en el Apartado 3.5.1, aprovechando sus ya bien conocidas cualidades. 
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Tendencias en los FET 


Los FET actuales son casi todos de estructuras derivadas de los iniciales VMOS ya vistos 
en 3.3. Como allí se apuntaba, el elevado campo eléctrico en la punta de la incisión y la 
contaminación derivada del empleo de hidróxido de potasio utilizado en la grabación se han 
resuelto mediante la técnica de doble difusión (DMOS), hoy muy extendida. Sin embargo la 
tendencia se perfila hacia estructuras que permitan una todavía mayor división en microcel- 
das aprovechando tecnologías derivadas de la construcción de memorias. En este sentido 
Siliconix fabrica ya dispositivos con tecnología UMOS (cuyo nombre deriva de la forma en U 
de la celdilla) que permite una elevada reducción de la resistencia de conducción en satura- 
ción. Además, se investiga en la reducción de la intensidad de campo local en las estructuras 
de la celdilla mediante la gradación del dopado y del espesor del óxido aislante (técnicas GD 
o Graded doped) [3-18]. 

También se investiga en FET realizados con carburo de silicio (CSi), un material que, 
como se ha visto en el Capítulo 2, se emplea ya en diodos Schottky. Se supone que tales 
componentes podrían alcanzar tensiones de bloqueo de hasta 10.000 Y y competir con es- 
tructuras sobre el mismo material de tipo bipolar [3-17], habiéndose realizado prototipos con 
estructura UMOS sobre CSi-6H [3-13] y CSi-4H [3-16]. 


Tendencias en los IGBT 


Aun cuando el IGBT es la mejor opción actual, en general, para conseguir un interruptor Cátodo 
sólido de potencia, su relativamente elevada caída de tensión en saturación, de alrededor de 
4 V, hace que los investigadores intenten modificaciones que la reduzcan. Se han procurado 
soluciones híbridas con los GTO entre las cuales ha llegado a producir dispositivos de hasta 
250 A y 2.000 V el DG-BRT (Dual Gate Base Resistence controlled Thyristor), un componen- 
te capaz de operar como IGBT y como tiristor, y cuya estructura se muestra en la Figura 
3-32 [3-18]. Opera como tiristor, con una caída de tensión próxima a 1 V, con ambas puertas 
positivamente excitadas. Tanto para encenderlo como para apagarlo, el componente debe 
fimcionar transitoriamente como IGBT, excitando negativamente la puerta 2. 


3.6 GAMA DE CARACTERÍSTICAS Y CÁPSULAS DE LOS TRANSISTORES 


DE POTENCIA ia 
FIGURA 3-32 Estructura de la pastilla del dispo- 
sitivo híbrido I6BT-Tiristor llamado DG-BRT (Dual 


Las características máximas alcanzadas por los distintos tipos de transitores se han des- : 
Gate Base Resistence controlled Thyristor). 


crito en la Sección 3.1 de modo sumario y se han señalado los límites para cada tipo en la 
Tabla 3-1. El encapsulado de cualquier semiconductor de potencia tiene por misiones prote- 
ger la pastilla semiconductora contra la contaminación del ambiente, proporcionar una suje- 
ción mecánica al equipo adecuada a su peso, facilitar la extracción del calor generado, y pro- 
veer unos terminales de conexión eléctrica proporcionados con la corriente y tensión 
manejadas. La pastilla semiconductora se fija a una placa metálica de la cápsula, normal- 
mente de cobre, mediante una soldadura que debe presentar un coeficiente de dilatación 
térmica intermedio entre el del semiconductor y el del metal, y tener cierto grado de elasti- 
cidad para disminuir la fatiga mecánica. 

Las cápsulas son hoy muy diversas y se ajustan a las necesidades de intensidad, tensión y 
potencia, habiéndose descrito las principales en la Sección 3.1. Además, se han visto las ca- 
racterísticas eléctricas alcanzadas por algunos transistores especiales y sus cápsulas en las 
secciones correspondientes. Como tendencia general puede decirse que los transistores de 
poca potencia modernos han dejado de emplear las cápsulas metálicas clásicas pequeñas, co- 
mo la TO-3 y similares, y tienden a fabricarse en cápsulas híbridas metal-plástico por ser 
más baratas, algunas de ellas de relativamente reciente introducción como la ISOTOP vista 
en la Figura 3-3. En la Figura 3-33 se ofrecen, sin ánimo de exhaustividad, algunas cápsu- 
las clásicas pequeñas. La misma tendencia hacia las cápsulas metal-plástico se observa en 
los transistores de elevada corriente, tensión y potencia, en los que cada fabricante tiende a 
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Cápsula 221-02 


Cápsula 12, 197 


Cápsula 662 


FIGURA 3-33 Algunas cápsulas clásicas metáli- 

cas, y de metal y plástico, empleadas en transis- 

tores y otros componentes de poca potencia. 
Cortesía de Motorola. 
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imponer sus propios estándares. Esta diversificación se agudiza en los módulos de potencia 
inteligentes, en los que a los terminales de potencia hay que añadir los de detección y control. 
Un ejemplo representativo del alejamiento respecto de-las cápsulas clásicas de estos módulos 
es la cápsula mostrada en la Figura 3-31, más parecida a un circuito integrado gigante que una 
cápsula ordinaria de tres terminales. Otro ejemplo en potencias mayores es el de la Fotogra- 
fía 3-6, correspondiente a una cápsula abierta de un módulo Darlington en la que cohabitan 
pastillas de potencia y microcircuitos de excitación y protección. 


ForoGraFÍa 3-6 Módulo inteligente Darlington de potencia de 200 A y 400 V integrando un 

circuito de excitación complejo con fibra óptica y de protección. Fue uno de los primeros módu- 

los inteligentes sofisticados de principios de los noventa. Cortesía de Power Compact (concepto 
«Logipack»). 


r 


Hay que señalar que la característica de potencia máxima disipable de un transistor (o de 
cualquier otro semiconductor de potencia) suele darse en los catálogos para 25"C de la cápsu- 
la, que es una condición muy favorable. Puesto que la temperatura ambiente puede elevarse 
sensiblemente por encima de este valor en el interior de un equipo electrónico y la propia 
disipación del transistor cleva la temperatura de la cápsula sobre la de su entorno, resulta que 
la potencia real que puede disipar el semiconductor será casi siempre inferior a la potencia 
máxima a 25 "C. Puesto que se considera como temperatura máxima de la unión 200 %C para el 
silicio, con esta temperatura en la cápsula no podrá disiparse en los componentes construidos 
con este semiconductor ninguna potencia que eleve aún más la temperatura de la unión. De 
acuerdo con esto es corriente emplear la curva de subdimensionado en potencia que aparece 
en la Figura 3-34, que es válida para cualquier tipo de semiconductor con la debida corrección 
de la temperatura del eje de abscisas. La temperatura límite, en que la curva corta al eje de 
abscisas y para la cual la potencia disipable es nula, se corresponde con la máxima temperatura 
de la pastilla permitida sin que se produzca degradación, y que en los componentes de silicio 
es, como se ha dicho, de 200?C (véase la columna última de la Tabla 3-1 al principio del capí- 
tulo para otros semiconductores base). 

Finalmente en las Fotografías 3-7-a/b se muestra una colección de cápsulas de dispositivos 
de potencia que, sin ser ni mucho menos completa, da buena idea de su diversidad. 
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Ficura 3-34 Reducción de la potencia disipable al aumentar la temperatura de la cápsula por 
encima de 25%C en un semiconductor de potencia de silicio, 


a) 


Forocraría 3-7 Diversas cápsulas empleadas en semiconductores de potencia. a) Algunas cápsulas metálicas pequeñas tradi- 

cionales (Cortesía de Campell Collins). b) Cápsulas de media y gran potencia variadas, tradicionales y actuales. Arriba a la dere- 

cha puede observarse un subconjunto que incluye semiconductores de potencia, disipadores, excitadores y circuitos de protec- 
ción. Cortesía de Powerex. 
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. 3.7 HOJAS DE CARACTERÍSTICAS DE TRANSISTORES DE POTENCIA TÍPICOS 
Transistor bipolar PNP de alta ganancia de 3 A y 30 V, tipo STT818B, cortesía de ST 


STT3188 


THERMAL DATA 


STT818B Thermal Resistance Junction-ambient 


e A on RA NIE o AS ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Tcase = 25 ”C unless othenwiso specified) 


Symbol Parameter Test Conditions [_ min. 

S = Iceo — [Collector Cut-ofí Vea =-30 Y l | 
Type Marking. l Current (le = 0) Ves =-30 Y To = 125% 

STT8188 ras leso o Current [Ves =-5 Y 


VERY LOW COLLECTOR TO EMITTER o 
SATURATION VOLTAGE (le = 0) 

DC CURRENT GAIN > 100 (hre) z Vezmayr |Collector-Emitter = 

3. A CONTINUOUS COLLECTOR CURRENT Saturation Vollage le =-20 mA 
(lc) [AS la =-20 mA 
SURFACE-MOUNTING SOT23-6L PACKAGE Verse" [Base-Emitior 

IN TAPE 84 REEL Saturation Voltage 


APPLICATIONS SOT23-6L Veson" |Base-Emitter Voltage 

= POWER MANAGEMENT IN PORTABLE (TSOP6) hre+ DC Current Gain 
EQUIPMENTS 

» SWITCHING REGULATOR IN BATTERY 
CHARGER APPLICATIONS 


l 
*Pulssd: Pulsa duration = 300 ys, duty eycle 1.5%. 


DESCRIPTION 
The device is manufactured in low voltage PNP. INFERNAL ESEHEMATIC!DIAGRAN 
Planar Technology by using a “Base Island" 
layout. 

The resulting Transistor shows exceptional high 
gain performance coupled with very low 
saturation voltage., 


Safe Operating Area Derating Curve 


ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS BNO ==== % 


Symbol | Parameter 
Veso  |Collector-Base Voltage (le = 0) 
Yeso |Collector-Emilier Voltage (ls = 0) 

Emitter-Base Voltage (le = 0) 

[Collector Current ñ 

Collector Peak Current 

[Base Current 

|Base Peak Current 

[Total Dissipation al Tc = 25"C 

| Storage Temperatura -65 to 150 

AE 150 


Sada STT8185 


DC Current Gain DC Current Gain 


FEREA perso SOT23-6L MECHANICAL DATA 
hee E = hre 


10 


(3 1977 


Collector-Emittes ña Base-Emitter Satura! 


Vo ques] F s) 
e E i MOS 


0.9 


Switching Times Resi Switching ístive Load 


ns) 1(n9) En 

Ver =20V 

500 500 PRESTO 
PA=40s 


400 400 


300 300 


209 


100 
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Transistor Darlington NPN rápido de 8 A y 400 V, tipo BUS06, cortesía de ST 


BU806 / BUS07 


- BU806 
BU807 THERMAL DATA 


MEDIUM VOLTAGE NPN FAST SWITCHING Ranjcaso [Thermal Resistance Junction-case Max 2.08 
DARLINGTON TRANSISTORS 


Ribi-amo [Thermal Resistance Junction-ambient Max 70 


ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Tcase = 25 *C unless otherwise specified) 


STMicroelectronics PREFERRED Symbol Parameter Test Conditions Min. 
SALESTYPES lors Collector Cut-off for BUBO7 Voz = 330 Y 
+ NPNDARLINGTONS Current (Vas = 0) or BUSOS Ver = 400 Y 
» LOW BASE-DRIVE REQUIREMENTS | teev | Gollector Cut-off for BUBO7 Vog = 330 Y 
» INTEGRATED ANTIPARALLEL Current (Vas =-6V) — |for BUBOS Ve = 400 Y 
COLLECTOR-EMITTER DIODE leso Emitter Cut-off Vee=6V 
APPLICATION Sure e =0) eo 
- HORIZONTAL DEFLECTION FOR alo te Busos A 
MONOCHIROME TVS Vceiay” | Collector-Emitter lo = 5A lo = SOMA 
Saturatlon Voltage 
DESCRIPTION E — == 
The devices are silicon epitaxial planar NPN A io RS: 
power transistors in Darlington configuration with z A 
integrated base-emitter speed-up diode, mounted Esmeer TA 
in TO-220 plastic package. , 7 


They can be used in horizontal output stages of a lo=5A Vos = 100 Y 


A 2d Turn-oHf Timo lei = 50 ma 82 = -500 mA 
Storage Timo 
Fall Time 

+Fuleod: Pug duration = 300 ys, duly oyela < 18% 


ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS 


[symbol Parameter 


Vaso  [Collector-base Voltage (le = 0) = 
Vesv  [Collector-emitter Voltage (Vas = -8V) 
Vero |Collector-emitier Voltago (lo = 0) 
Veso  |Emitter-Base Voltage (lc = 0) 

le — [Collector Current 

Im [Collector Peak Current 

lom [Damper Diode Peak Fonward Current 

lo ÍBase Current NE E 
Piar ¡Total Power Dissipation at Tone < 25 *C 
Tay [Storage Temperatura —— -65 to 150 

Ti Max Operating Junction Temperature 150 


E > >|» i<|[<|[<|< 


January 1999 


ESM4045DV 


ESM4045DV THERMAL DATA 


Raj Thermal Resistance Junction-case (transistor) Max 
Runj.case | Thermal Resistance Junction-case (diode) Max 


NPN DARLINGTON POWER MODULE Rites | Thermal Resistance Case-heatsink With Conductive 


Grease Applied Max 


- HIGH CURRENT POWER BIPOLAR MODULE ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Tosso =25“C unless othonsiso specified) 


VERY LOW Rth JUNCTION CASE 
SS tesae [Colector Cut-ott ce = Vorv 3 

ULTRAFAST FREEWHEELING DIODE Current (Ree =5 2) e MR 

Icev tt Collector Cut-off Vcev 

INSUÉRTES PASTAGE (UE COMPLÍAN s a A 

LOW INTERNAL PARASITIC INDUCTANCE leao% ER Cut-off Current 
APPLICATIONS: E Vosorsuay" | Collector-Emittor 

MOTOR CONTROL 1 Sustalning Voltage 

SMPS 8 UPS te =0 

DC/DC $ DC/AC CONVERTERS Preto DScirentoa 


WELDING EQUIPMENT Vozisay+ | Collector-Emitter 
Saturation Voltage 


Symbol Paramotor Test Conditions 


24 
la=2A  Tj¡= 100% 
Varlsay” [Base-Emitter la=2A 


Saturation Voltage la=2A T= 100% 
INTERNAL SCHEMATIC DIAGRAM igor [Rate of Rise of 


> On-state Collector 
En VcE(3 us) [Collector-Emitter = 
E Dynamic Voltage É 1= 


Voet5 us) [Collector-Emitter Ro= 120 
Dynamic Voltage 12 100% 

[storage Time 

> ti [Fall Time 

ES te — |Ctoss-ovor Timo 


a 


Maximum Collector 


Emitter Voltage 
ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS Without Snubber 


[Symbol | = Parameter 
Vaev  [Collector-Emitter Voltage (Va =-5 Y) ] 
Vosotros |Collector-Emitter Voltage (la = 0) , Essen A 
_Veso [Emitter-Base Voltago (le = 0) — E l Ot Es 
| Collector Current == EZ = Puse: Pulse duration = 300 ys, duly cycle 1.5% 
Collector Peak Gurr E To evaluate tha conduction locses ofthe diodo use Ihe following equations: 
Ve=1.5+0.01 lr. P=1.Slraw > 0001 Permus) 
Bass Current N See test circuits in databook introduction 
Bass Peak Current (t 


[Total Dissipation at Te 150 
[Storage Temperature 55 to 150 


Max. Operating Junction Temperature 150, 


Diode Forward Voltage 


Septembor 2003 
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% ESM4045DV ESM4045DV 


Safe Operating Areas Thermal Impedance Reverse Biased SOA Foward Biased SOA 


ense cctsro 
1eCA)] === = Ita) IG (A) 
PULSE OPERATION 


80 


Vae(ut1)=—5V 
Ror(ern)70-6 0 
1,2 125% 
With anfisaturation 
elwork 


so LL [ 
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Collector-emitter Voltage Reverse Biased ACA Forward Biased 
base-emitter Resistance 
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Temperaturo 


oo e Li Eze 
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MOSFET canal N de 46 A, 500 V y 0,087 O, tipo IRFPS40N50L, cortesía de IR 


International o IRFPS40N50L Internationa 


TOR Rectifier 
TOR Rectifi er sms mosfeT |RFPS40N50L Static (O T, = 25"C (unless otherwise specified) 
- > Symbol Parameter Max. [Units Conditi 
Applications HEXFETÓ Power MOSFET Vemos — | Drailo-Souice Breakcomn Valags | 809 | —| —|[ v Vas = 04, lo = 25044 
« Zero Voltage Switching SMPS Voss| Rosion) typ: Trr typ. la AVimos/AT, | Breakdown Voltage Temp. Costficient 060 | — | ve Reference lo 25*C, lo = 1mA. 
+ Telecom and Server Power Supplies (on) Boston Static Drain-to-Source On-Resistance 0.087|0.100| 
El A $ ; 500V 0.0870 170ns | 464 Vos Gate Trreshold Voltage | 50 | v 
Uninterruptible Power Supplies loss Draln-to-Source Leakage Current | — | —| 50 | pa Vos = SUOV, Vas = 0Y 
+ Motor Control applications TT 20 mA Ves =400V, Vos =0V, Ta = 125%C 
loss | Gate-to-Source Forward Leakage 
Features and Benefits ¡Gate lo-Souros Reverse Leakage 
+ SuperFast body diode eliminates the need for external Ro Internal Gate Resistance f= 14H, open drain 
diodes in ZVS applications. : : Dynamic (Q T, = 25*C (unless otherwise specified) 
» Lower Gate charge results in simpler drive requirements. Symbol Paramotor Min. | Typ.] Mox.] Unit Conditions 
. Enhanced «v/dt capabilities offer improved ruggedness. ES Forward Transconductance 2 |—!|—| s Vos = 50V, lo = 464. 
+ Higher Gate voltage threshoid offers improved noise % O Total Gate Charge — | — [ 380 To = 464 
immunity. Super-247% Oy 'Gate-to-Source Charge —|[—|[ 60] ne Vos = 4004 
p 
Absolute Maximum Ratings ii A [em Gateto Drain ("Miler) Charge | —| —|[ +9 Vas = 10V, Ses Fig 78150 
a a - eo Lo Turr-On Delay Time == HA SAAAEA 
ET 28'0 [Continuous Drain Curron!, Vas E 107 45 E Ti =b OR = my == de zÓ des 
pea ss > 7 un lay Time = = =0, 
Eo e == e NECADA = a A Y Fall Time 2 Vas = 101, Seo Fig. 142 8 14b 0 
lesa lsed Brain Current EN Input Capaditance = Vos =0V 
[Po Te 7 25'0 [Power Dissipation 540 El vw Cos Output Capacitance == Vos = 25V 
Linear Derating Factor. 43 En Reverse Transter Capacitance == J=1.0MHz, See Fig. 5 
Mos ¡Gate-lo-Source Vollage E Cosa Output Capacitance. pF NES B 
dvi Peak Diode Recovery deíer O. 34 ] 3 Output Capacitance. 
T Operating Junction and 55 lo + 150 : l Css ef Effective Ouipul Capadilance — | “0 | — Vos = 0V.Vas = 0V to 400V D 
Tao ¡Storage Temperature Range h 6 | Tos em. (ER) Effectivo Oulput Capacitancs Ey 
Soldosng Temperature, for 10 seconds 309 (18m from case ) j j (Esc 
Diode Characteristics Avalanche Characteristics 
Symbol Parametor Min.| Typ. Max.Unitd_ Conditions | S tmbol ER a Typ. Max. Units 
E (3 sE Ea E [ET > Ens Tagle Pulse Avalanche Energy => 920 e 
ls 'entinuous Source Current Las MOSFET symbol = o == > = 
(Body Diode) A [showing the En ive Avalanche Eneay 5 a il 
ls Putsed Source Current =— integral reverse 
(Body Dodo) O Thermal Resistance 
$ : S Symbol Parameter Typ- Max. [Units 
Vs ¡Diade Forward Voltage yP- 
: as Rac Junclionto Tasso == 023 ] 
S a | Roco Caseto-Snk, Hal, Greased Surlace 027 = | cow 
y La lretad 1 Ra indiano Ambenid = 2 ] 
a pa PACA Vo O 
¡ero eme CAOS A A E a De a Notes: 9 Pulse widih < 40045, duty cycle S 2%. 
—|13]20 cn bai (O Repotitivo rating: pulse width limited by (9 C,yy eff. is a fixed capacitance that gives the same charging time 
9: pul y 
En ¡Reverse Recovecy Currart —| oo |—] A u=350 max. Junction temperature. (See Fig. 11) 28 Cos while Vos is rising from O to 80% Voss. 
a Forward Turn-On Tire intrinsic tuen-on lima le negligible (tum-on is dominated by 1$a1L DJ €) Starting T,- 25"C, L = 0.B9mH, Ra = 258, Coss OfT.(ER) is a fixed capacitance that stores the samo energy 
> a las = 464. (See Figure 12) es Coss while Vos ia rising frorn O to 80% Vos» 
ii (Igo < 46A, dVOt < S502/4S, Von S Vismyosa (9 Ry ls measured at T, approximately 90*C 
www irf.com 1 o ES 
38 PC. 
TS 2 www.irf.com 
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IGR Rectifier TOR Rectifier 
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Fig 1. Typical Output Characteristics Fig 2. Typical Output Characteristics Fig do aa Ss Fig ae ES 
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lo, Drain-to-Source Current (A) 
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Iso. Reverse Drein Current (A) 
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Fig 3. Typical Transfer Characteristics Fig 4. Normalized On-Resistance Fig 7. Typical Gate Charge vs. Fig 8. Typical Source-Drain Diode 
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Capítulo 3. Transistores de potencia 
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Capítulo 3. Transistores de potencia 


| Un transistor de potencia que trabaja en corte y en saturación a intervalos consecutivos de 120 ps y 
80 us respectivamente está protegido contra sobretensiones mediante el circuito acicalador mostrado 
en Fl Figura 3-8-c, donde la tensión que se desea en el condensador C tras cada proceso de carga, Ug, es precisa- 
mente la de alimentación del circuito +E, de 300 V. La inductancia de la carga L es de 50 pH y la intensidad que 
adquiere al final de cada intervalo de conducción del transistor es de 50 A. Se pide: 


1) Calcular la capacidad C del condensador para que se alcance la tensión de carga antedicha de 300 V. 
2) El valor que puede tener la resistencia R1 como máximo para asegurar que C se descarga suficientemente 
durante los intervalos en que el transistor está saturado. 
) La potencia promedio disipada en la resistencia R1. 
4) Esa misma potencia si, por necesidades de reparación, se sustituye R1 por otra de la mitad de valor. 

) Dibujar la onda de tensión en el condensador durante un intervalo de tiempo que abarque dos ciclos com- 
pletos de corte y saturación. Supóngase que el flanco de subida, dependiente de L, R y C, tiene una sobre- 
tensión del 10% y se amortigua en 10 pus. 


1) La Fórmula (3.2) obliga a una capacidad 
15 (50 A? 


C=L>=50uH 14 4F 3.19 
e H (300 v? p (3.19) 


que asegura que la energía almacenada en la bobina pasa al condensador cargándolo a los 300 V deseados. 

2) Para que el condensador recupere su estado de descarga durante los intervalos de saturación del transistor, 
debe ser la constante de tiempo de descarga a través de R1 igual o menor que la cuarta parte del intervalo 
de saturación durante el cual se efectúa dicha descarga. Por tanto, y como refleja la fórmula (3.3), ha de 
cumplirse 


1 tiempo mínimo con el transistor saturado 1 80 ps 
Ys ES 


4 E 4 14pF 


1430 (3.20) 


3) En cada ciclo completo de funcionamiento del transistor, es decir, cada 200 pus, el condensador transfiere a 
la resistencia R] su energía almacenada, por lo que la potencia promedio disipada (o energía disipada en un 
segundo) en esa resistencia es dicha energía almacenada en C multiplicada por la frecuencia de conmutación , 
(o veces por segundo que se produce una transferencia de energía, o sea el inverso de 200 jus, que es 5 kHz). 
Como se refleja en (3.4), dicha potencia es 


1 1 
ES TA E -(300 V)?-5 kHz = 315 W (3.21) 


4) La potencia disipada en R1 no depende de su valor óhmico, supuesto que C se descarga bien, como se 
deduce de la explicación del circuito en el Apartado 3.2.4 y queda reflejado en (3.4). Por tanto, la potencia 
tras la sustitución es la calculada anteriormente. 

5) Teniendo en cuenta que la constante de tiempo de descarga del condensador C a través de R1 es 

RIC = 143 Q-1,4 HF =20 ps (3.22) 


la onda pedida resulta como se indica en la Figura 3-35 que se muestra a continuación. 


FiGurA 3-35 Tensión en C resultante en el Problema 3-1, pregunta 5. 
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Un transistor bipolar rápido está excitado mediante un circuito similar al de la Figura 3-10 con ten- 

. siones E, = 12 V y —E, = —4 V. Los tiempos de excitación y de corte son t,, = 8 ys y t, = 12 ys. 
La caídas de tensión en los diodos y entre base y emisor son las supuestas en el Apartado 3. 2,5 para este circuito. 
La capacidad parásita equivalente del transistor C,,, es de 50 nF. Se quiere que la intensidad de base mantenida [y 
asegure la saturación con un margen de seguridad del 20% en un transistor de ganancia de corriente igual a 20 para 
una corriente de colector de 10 A, y que el pico de corriente Ip2 sea el doble de Iy3. La constante de tiempo de 
caída de la intensidad de pico Iza hasta el valor mantenido Iz¿ ha de ser de 1,5 us. Asimismo, se quiere que la 
tensión de base —E,, en los instantes primeros del corte sea de —2 V y que la constante de tiempo tz hasta el 
alcance de la tensión de base mantenida de corte —E,, sea de 2 us. Se pide calcular: 


1) La intensidad de base necesaria para saturar el transistor con las condiciones dichas. 
2) Los valores de la rama de excitación R1, R2, Cl. 
3) Los valores de la rama de corte R3, C2. 


1) La intensidad de base mantenida para asegurar saturación con un 20% de margen de seguri- 


dad es 


Leo iector 10 A 
Las = 2% 19 = 21,2 =0,6A (3.23) 
hre 20 


2) Para que se obtenga la intensidad de base mantenida anterior, y según (3.10), debe cumplirse 


E.—07V-08V 12V-07V-08V 
RI +R2 : 1750 (3.24) 
de 06 A 


y para que el pico de intensidad Ip) sea el doble de Iz3, ha de cumplirse según (3.8) 


E.-07V-08V 12V-07V-08V 
E Les - 124 


=8,750 (3.25) 


por lo que 


R2=1750-—R1=1750-8730=8750 (3.26) 


Por otra parte, para que la constante de tiempo 1, de caída de Igo a Iy3 sea de 1,5 pis, y según'(3.9), ha de ser 


To 1,5 us 
cl 0,34 yF (3.27) 
RI|R2  (R1-R2Y/(RI1+R2) 


3) Para que el escalón negativo de tensión —E,, sea de —2 V, y según (3.11), ha de cumplirse 


C2 C2 
2 V =0,8 V — (4 V — 0,7 v) =0,8V 33 V (3.28) 
(2 + € C2 +50 nF 


ed 


de donde se despeja C2 = 280 nF. 
Además, para que la constante de tiempo 13 de establecimiento de la tensión de corte definitiva — E, 
sea de 2 ys, ha de cumplirse (3.12) y por tanto 


2 us = R3(280 nF + 50 nF) (3.29) 


de donde R3 = 6,06 Q. 

Observe el lector la pérdida de eficacia del condensador C2, respecto del ejemplo numérico del Aparta- 
do 3.2.5, debida a la más escasa tensión de corte (aquí —4 V y allí —5 V). Debido a las pérdidas fijas de 
tensión en D2 y en el diodo base-emisor, sólo un voltio de diferencia en E,, con las demás relaciones muy 
parecidas, ha hecho que el condensador C2 necesario sea aquí casi seis veces la capacidad parásita equiva- 
lente de base, y no unas dos veces como sucedía allí. De ello se deduce que se debe evitar emplear valores 
de E, por debajo de 5 V. 
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TIRISTOR UNIDIRECCIONAL. ESTADOS DE BLOQUEO Y CONDUCCIÓN 


El tiristor en la modalidad de rectificador de silicio controlado unidireccional, o SCR 
(Silicon Controlled Rectifier), ha sido el primer semiconductor de alta potencia, alcanzando 
tras no muchos años de su invención en 1957 intensidades de miles de amperios y tensio- 
nes de miles de voltios. Con él la Electrónica de Potencia adquirió el estatus de tecnología 
consolidada con carácter y aplicaciones propias, en la frontera entre la Electrotecnia y la 
Electrónica. A ello ayudó la robustez inherente de este semiconductor que, en caso de so- 

C Ít ' bretensiones: excesivas cuando está en estado de bloqueo, tiende a entrar en conducción 
apt uLo regenerativa reduciendo su tensión a 1,5 V aproximadamente, y por tanto a rebajar también 
la potencia disipada. Sin embargo, la imposibilidad de bloqueo por señal de puerta (más 
tarde incorporada en los GTO o Gate Turn-Off thyristor) hace necesaria para conseguir di- 
cho bloqueo bien la limitación de su uso a circuitos donde la extinción de la corriente 
anódica sea espontánea (como en los rectificadores controlados), o bien la complicación de 
la topología con la incorporación de circuitos extras para conseguir el bloqueo. 

Surgió así una Electrónica de Potencia robusta pero incómoda, con limitaciones inhe- 
rentes importantes en cuanto a la frecuencia de conmutación alcanzable. Sin embargo el 
rendimiento obtenido en los equipos que pueden realizarse con tiristores es elevado por- 
que estos componentes muestran, como se ha dicho, una relativamente baja tensión de con- 
ducción comparada con la elevada tensión que soportan en bloqueo, y una corriente de 
fugas en bloqueo también baja comparada con la corriente posible en conducción. Definiti- 
vamente la Electrónica de Potencia se liberó con estos dispositivos de la limitación de ren- 
dimiento pobre que la elevada caída de tensión en conducción de sus predecesoras las vál- 
vulas (tiratrones e ignitrones) imponían a buen número de aplicaciones. 
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FOTOGRAFÍA 4-1 Tiristores primitvos de baja y 

media intensidad, en cápsulas plásticas y 

metálicas de tornillo. Cortesía de Electronic 
Components and Applications. 
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4.1 GENERALIDADES. CONSTRUCCIÓN 


Caen dentro de la denominación general de tiristores todos aquellos componentes semi- 
conductores con dos estados estables cuyo funcionamiento se basa en la realimentación rege- 
nerativa de una estructura PNPN. Existen varios tipos dentro de esta familia, de los cuales el 
más empleado con mucha diferencia es el rectificador controlado de silicio (SCR), por lo que 
suele aplicársele el nombre genérico de tiristor. 

Es un componente de conducción unidireccional con dos terminales principales, ánodo y 
cátodo, y uno auxiliar para disparo o puerta. Su estructura básica y símbolo son los de la 
Figura 4.1. Brevemente explicado, su funcionamiento es el siguiente. Con la puerta al aire o 
cortocircuitada al cátodo, el tiristor es capaz de bloquear tensión directa o inversa aplicada a 
los terminales principales hasta cierto valor límite. Con tensión positiva entre ánodo y cáto- 
do, el tiristor entra en franca conducción si se le aplica un impulso de intensidad adecuado 
en puerta. Este estado se mantiene aún en ausencia de la corriente de puerta gracias a un 
proceso interno de regeneración de portadores. Para volver al estado de bloqueo es necesa- 
rio que el circuito de potencia en el que está inmerso a través de sus terminales principales, 
ánodo y cátodo, reduzca la corriente de ánodo por debajo de cierto valor y durante un deter- 
minado tiempo, al menos. En el tiristor ordinario, o SCR, la puerta no tiene influencia apre- 
ciable para propiciar el paso de conducción a bloqueo. Tampoco está preparado para ser 
utilizado en conducción cátodo a ánodo aunque de hecho la intensidad de fugas en bloqueo 
inverso resulta aumentada por la excitación de puerta, lo mismo que en bloqueo directo 
(efecto transistor bidireccional). 


[o] 


FIGURA 4-1 Tiristor ordinario o SCR (Silicon Controlled Rectifier). Estructura y símbolo. 


Puede decirse que el tiristor se comporta como un diodo rectificador con iniciación de la 
conducción controlada por la puerta (de ahí su nombre). Posee casi todas las excelentes cua- 
lidades del diodo de silicio (funcionamiento a temperaturas altas, fiabilidad, robustez, etc.). 
Frente a sus homólogos por conducción gaseosa, los tiratrones e ignitrones, presenta una 
tensión de saturación mucho menor (entre 1,5 V y 2 V aproximadamente) y, por lo tanto, 
menor disipación y rendimiento más elevado. 

Sus excelentes características multiplicaron la utilización de circuitos de potencia que 
anteriormente empleaban tiratrones e ignitrones mejorando en muchos casos su funciona- 
miento y permitieron la elaboración de otros muchos nuevos. 


Capítulo 4. Tiristor unidireccional. Estados de bloqueo y conducción 


SR 


4.1.1 Estructura de la pastilla semiconductora 


Las técnicas de construcción más empleadas son la de difusión y la de crecimiento epita- 
xial, ya explicadas para los diodos, y el material empleado casi exclusivamente es el silicio. 

Siguiendo la técnica de difusión, se parte de un disco o sustrato monocristalino tipo N, algo 
más grueso que en el caso de un diodo (Figura 4-2). Por ambas caras de este cristal de bajo 
dopado y resistividad alta se difunden impurezas tipo P en un horno de difusión, de forma 
que la concentración de las mismas crece hacia el exterior del cristal. Un tercer dopado con 
impurezas tipo N se efectúa solo por la cara catódica, muy intenso y de poca penetración. 
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FOTOGRAFÍA 4-2 Detalle del montaje de tiristo- 
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FIGURA 4-2 Dopado de la pastilla de un tiristor por difusión. Concentración de impurezas. 


La diferencia de concentraciones P y N, o concentración neta de impurezas, queda como d 
indica la línea continua. Los planos que pasan por los puntos de concentración neta nula 
marcan la separación entre capas tipo P y N. 

La capa anódica, Pl, tiene un espesor relativo moderado y está muy dopada en la super- 
ficie exterior para facilitar el contacto eléctrico con el terminal metálico del ánodo. 

La capa de bloqueo, N1, es la de mayor espesor y tiene baja concentración. Junto con la 
anódica Pl forma el diodo o unión de ánodo que bloquea el paso de corriente en sentido 
inverso cátodo-ánodo. 

La capa de control, P2, es más estrecha que las anteriores porque deberá permitir fácil- 
mente la llegada a N1 de los electrones emitidos por N2 en el estado de conducción. Forma 
con N1 la unión de control que bloquea el paso de corriente en sentido directo, o lo permite 
en el estado de conducción gracias al proceso regenerativo que se describirá en el Aparta- 
do 4.3.1. 

La capa catódica, N2, es la más delgada y está muy dopada para facilitar la emisión de 
electrones hacia la unión de control y el contacto eléctrico con el terminal metálico de cáto- 
do. Forma con la capa de control el diodo o unión de cátodo, de gran corriente inversa y bajo 
poder de bloqueo. 


4.1.2 Encapsulado 


Varían ampliamente los tipos de encapsulado según la intensidad nominal del tiristor. La 
Figura 4.3 muestra un encapsulado que fue inicialmente muy normal en tiristores de 15 A a 
100 A y que ha quedado parcialmente sustituida por cápsulas modulares apilables como las 
que aparecen en las Fotografías 4-2 y 4-3. El terminal de ánodo termina en un vástago roscado 
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FIGURA 4-3  Encapsulado de tornillo de un tiristor de difusión de 40 A. Muy habitual en un 
principio en tiristores de hasta 100 A, hoy suele sustituirse por cápsulas modulares, como las 
que aparecen en las Fotografías 4-2 y 4-3. 


que permite la conexión eléctrica y térmica a un disipador de calor. Los terminales de puer- 
ta y cátodo son más delgados y salen al exterior a través de una cubierta de material aislante 
que cierra herméticamente la cápsula y mantiene dentro una atmósfera inerte de nitróge- 
no que evita el deterioro químico de la pastilla. 

Como en el caso de los diodos, el borde de la pastilla está sometido en condiciones de 
bloqueo a un elevado gradiente de tensión que propende a la entrada en avalancha. Median- 
te el biselado del mismo y protegiéndolo con una capa de óxido de silicio y barniz, el tiristor 
mejora las características de bloqueo y su estabilidad con el tiempo. 

La soldadura de los terminales a la pastilla se hace mediante una o dos láminas de meta- 
les o aleaciones duras que reducen la fatiga térmica y aseguran un buen contacto eléctrico. 
Si la temperatura en funcionamiento no va a ser alta, se emplea en tiristores de pequeña 
intensidad soldadura blanda a base de estaño y plomo. ¿ 


FOTOGRAFÍA 4-3 Construcción de un tiristor de 
unos 300 A con cápsula de tornillo y latiguillo. Cor- 
tesía de General Electric, 
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FoTOGRAFÍA 4-4  Encapsulados diversos para tiristores y diodos de po- 
tencia de primera generación. Cortesía de Siemens. 


Capítulo 4. Tiristor unidireccional. Estados de bloqueo y conducción 


En tiristores de más de 100 A la placa de ánodo es usual que presente una superficie 
plana por completo y la sujeción al disipador se hace por brida. En los de más de 200 A se ha 
extendido el empleo de cápsula de doble cara plana, como se ha indicado para los diodos 
grandes, porque facilita la evacuación de calor. El fabricante da un pequeño terminal unido 
al cátodo en los tiristores medianos y grandes para facilitar la conexión eléctrica al circuito 
de disparo. | 

Con objeto de facilitar el montaje se han desarrollado encapsulados con dos o más tiristo- 
res, tiristores y diodos, y diodos solos con las pastillas aisladas de la placa metálica externa; 
véase la Figura 4-4. Se facilita tanto la evacuación del calor como la sujeción mecánica. El 
material aislante eléctrico entre las pastillas y la cápsula debe, no obstante, ser buen conduc- 
tor del calor y exhibir cierta elasticidad mecánica que absorba las tensiones mecánicas pro- — Fotocraría 4-5 Sala limpia para fabricación 
ducidas por los cambios de temperatura. Puede observarse que casi todas las cápsulas de — de diodos de potencia y tiistores, Cortesía de 
tiristores, sobre todo las cápsulas paralelepipédicas, son comunes a las de los transistores de ae ed 
potencia, descritas en el capítulo anterior. 
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FiGuURA 4-4 Cápsulas modulares eléctricamente aisladas para tiristores y diversas configura- 
ciones internas. Existen también en las mismas cápsulas asociaciones de tiristores y diodos. 
Cortesía de IXYS Corporation. 


4,2 ESTADO DE BLOQUEO DEL TIRISTOR 


Si, manteniendo la puerta en circuito abierto o unida al cátodo mediante una resistencia 
exterior o cortocircuito, se aplica una tensión positiva U, entre ánodo y cátodo de decenas o 
cientos de voltios, las uniones de ánodo y de cátodo pueden conducir libremente porque 
quedan polarizadas directamente. Sin embargo la de control se polariza inversamente y blo- 
quea la corriente estableciéndose en ella una barrera de potencial aproximadamente igual a 
dicha tensión exterior Uz. Si la polaridad de la tensión ánodo-cátodo fuese la contraria, la 
unión de control puede conducir porque se polariza directamente, pero las de ánodo y cáto- 
do bloquean la corriente al quedar inversamente polarizadas. En ambas situaciones el tiristor 
está bloqueado y permite el paso de la intensidad de fugas que tenga la principal unión en- 
cargada del bloqueo. 
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4.2.1 Fenómenos internos en bloqueo directo 


Como ya se citó en el Apartado 2.3.1, la barrera de potencial de una unión PN polarizada 
inversamente se establece por desplazamiento de mayoritarios que dejan una zona de cierto 
espesor con los iones fijos sin neutralizar eléctricamente. En la Figura 4-5 se representan las 
curvas de distribución de carga y de potencial en un tiristor en bloqueo directo y para facili- 
tar la comparación se da en línea de puntos las distribuciones con el ánodo y cátodo en cor- 
tocircuito, 
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FIGURA 4-5 El tiristor en bloqueo directo. Distribución de carga y de potencial eléctricos en 
el sentido del eje de las uniones. Circuito equivalente. 


En esta situación el tiristor tiene las propiedades de bloqueo del diodo N1P2 de la unión 
de control. Circula una corriente de fugas directa de ánodo a cátodo que es la de minoritarios 
[,, siendo despreciable la de difusión de mayoritarios 1. Como se vio en el caso del diodo, 
esta corriente de fugas aumenta fuertemente con la temperatura y puede ser del orden de 
20 mA para un tiristor de 100 A nominales a 125*C en las uniones. 

La corriente de fugas circula en sentido directo a través de las uniones de ánodo y de 
cátodo sin modificar apenas las distribuciones de carga y potencial respecto de las que se 
establecen en el caso de no polarización. Crece lentamente con la tensión directa hasta llegar 
a valores de esta próximos a la zona teórica de avalancha para la unión de control, en que 


aumenta hasta cierto valor llamado intensidad de ruptura directa o intensidad de enclava- 


miento 1.,., pasando el tiristor al estado de conducción como se justificará en el Aparta- 


Capítulo 4. Tiristor unidireccional. Estados de bloqueo y conducción 


do 5.1.1. Este parámetro es muy variable de unas unidades a otras dentro de un mismo tipo 
de tiristor y disminuye con temperaturas crecientes. 


4.2.2 Fenómenos internos en bloqueo inverso 


En este caso la unión de control puede conducir libremente por quedar directamente 
polarizada. No obstante, las uniones de ánodo y cátodo se polarizan inversamente y bloquean 
la corriente que podría establecerse en el circuito exterior. De estas dos uniones, la de cáto- 
do tiene las zonas próximas más dopadas (Figura 4-2) y tiene peores características de blo- 
queo. Por lo tanto, es la unión de ánodo la que soporta casi toda la tensión inversa exterior al 
estar ambas en serie y tener mayor resistencia equivalente. La Figura 4-6 muestra esta situa- 
ción, siendo U, la tensión soportada por la unión de ánodo y U¿ la soportada por la de cáto- 
do. Ambas deben sumar la tensión exterior Uy. 

La unión de control no cambia apenas sus distribuciones de carga y potencial respecto de 
la situación sin polarizar porque la corriente de fugas inversa que permiten las uniones de 
ánodo y cátodo es muy baja y la atraviesa en sentido directo. 

De lo anterior se deduce que las propiedades del tiristor en bloqueo inverso dependen 
casi exclusivamente de la unión de ánodo, que a este propósito se construye con las capas de 
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FiGURA 4-6 El tiristor en bloqueo inverso. Distribución de carga y de potencial eléctricos en 
el sentido del eje de las uniones. Circuito equivalente. 
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ánodo y bloqueo de gran espesor y poco dopado en las proximidades de la unión, como ya se 
ha indicado en el Apartado 4.1.1. Como en el caso de bloqueo directo, la corriente de fugas 
inversa también aumenta mucho con la temperatura y muy poco con la tensión inversa exte- 
rior, excepto en la zona próxima a la avalancha inversa en que la curva tensión-intensidad se 
acoda fuertemente. 


4.2.3 Características eléctricas en bloqueo. Pérdidas 


Las características eléctricas resultantes de los fenómenos anteriormente descritos se han 
representado en la Figura 4-7. El fabricante da, lo mismo que en el caso del diodo (Aparta- 
do 2.3.1), cuatro tensiones características con los mismos nombres y significación. Estas ten- 
siones vienen a diferir entre sí unos 100 V para un tiristor de 1.000 V de tensión de pico 
repetitivo y suelen coincidir los valores de bloqueo inverso con los homólogos de bloqueo 
directo. 


MA 


En conducción 


En bloqueo 


U de trabajo inverso U de trabajo directo (0 
U, U de pico repetitivo inverso| U de pico repetitivo directo Ud 
Otu U de pico único inverso U de pico único directo Uapu 
U, U de ruptura inversa U de ruptura directa Ur 


FIGURA 4-7 Característica UG — ia del tiristor en bloqueo y valores característicos “de 
tensión. 


El tiristor puede ser destruido por una tensión inversa superior a la de ruptura. En el 
caso de tensión directa, sin embargo, al superarse la tensión de ruptura se pasa al estado de 
conducción y, si el circuito exterior al tiristor limita la corriente de ánodo a un valor tolera- 
ble, el componente no sufre daño alguno. En este sentido podría decirse que el tiristor está 
autoprotegido contra destrucción por excesiva tensión directa, como se ha apuntado en la 
introducción al capítulo, lo que proporciona al componente una robustez funcional pasiva 
nada despreciable. 

Tanto en bloqueo directo como en bloqueo inverso, la energía disipada viene dada por la 
integral del producto de la tensión instantánea ánodo-cátodo por la corriente instantánea de 
fugas. No suelen proporcionarse datos de los valores instantáneos de la característica de blo- 
queo sino un valor máximo de la intensidad de fugas a determinada temperatura de las unio- 
nes y tensión de bloqueo. Puesto que las pérdidas en estado de bloqueo normalmente son 
muy pequeñas comparadas con las producidas por conducción directa, y por las operaciones 
de bloqueo y disparo, suele ser suficiente obtener para aquellas un valor medio por exceso 
suponiendo que la corriente de fugas es constantemente igual al valor máximo especificado. 
Pueden expresarse así, tanto para bloqueo directo como inverso 


IES 1 


TAUAC de < Me máx T Uac dt = Ue a (4.1) 


ques = T 
0 0 


siendo U,c,, el valor medio de la tensión ánodo-cátodo en bloqueo directo o inverso. 
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Esta misma explicación y fórmula sirve, como ya se ha anticipado al final del Aparta- 
do 2.3.1, para las pérdidas en bloqueo de un diodo, advirtiendo que en este caso solo existe 
el estado de bloqueo inverso. 

Para la mayoría de las aplicaciones el circuito equivalente de un tiristor bloqueado puede 
asimilarse en primera aproximación a un circuito abierto porque, como en los diodos de sili- 
cio, la intensidad de fugas es muy pequeña comparada con la nominal. No obstante, y como 
también se ha dicho al final del apartado antes mencionado, es más correcto un circuito 
equivalente formado por una fuente de intensidad (la de fugas) dependiente exclusivamente 
de la temperatura de la unión. 


4.3 ESTADO DE CONDUCCIÓN DEL TIRISTOR 


Se caracteriza por una caída directa de tensión muy pequeña (entre 1,5 V y 2 V aproxi- 
madamente) casi constante, con una intensidad de ánodo elevada controlada por el circuito 
exterior al tiristor. La puerta no ejerce ninguna influencia importante en un tiristor en con- 
ducción. El estado de conducción, al que puede llegarse de diversas formas como veremos 
en el capítulo siguiente, se mantiene mientras la corriente de ánodo no disminuya por debajo 
de cierto valor llamado corriente de mantenimiento 1, durante un tiempo suficientemente 
largo (véase el Apartado 5.4.1). 


4.3.1 Fenómenos internos en conducción 


Las uniones de ánodo y cátodo no ofrecen dificultades a la conducción en sentido direc- 
to, salvo los pequeños potenciales de unión que se oponen. Lo anormal de este estado es la 
conducción en sentido inverso de la unión de control, que pierde sus cualidades de bloqueo 
por la abrumadora abundancia de minoritarios a ambos lados, los cuales no dejan que se 
establezca la zona de carga espacial. La situación se automantiene gracias a un proceso rege- 
nerativo descrito a continuación con referencia a la Figura 4-8. 

Las uniones de ánodo y cátodo están polarizadas directamente e inyectan en las zonas de 
bloqueo y control, respectivamente, gran cantidad de minoritarios. Estos atraviesan por difu- 
sión dichas zonas poco dopadas y, al llegar en su mayoría a la unión de control, son acelera- 
dos por la caída de potencial de la misma. 

Como consecuencia de esta aceleración, ambos tipos de portadores generan por choque 
con la red cristalina nuevos pares electrón-hueco que engrosan los que llegan por difusión y 
pasan a la zona opuesta como mayoritarios. Entre estos mayoritarios y los minoritarios que 
inyectan ánodo y cátodo se establece una atracción mutua, acelerando aquellos la difusión de 
estos y favoreciéndose así la traslación de los mayoritarios hacia las zonas de ánodo y cátodo. 
Este proceso se automantiene compensándose las pérdidas de portadores, debidas a la re- 
combinación que existe en las zonas de control y bloqueo, mediante la generación de pares 
en la unión de control. Además, los mayoritarios que llegan a la unión de ánodo y de cátodo 
aceleran por atracción electrostática la inyección de huecos y electrones, respectivamente. 

En la Figura 4-8 se aprecia cómo aumenta la concentración de carga positiva en la zona 
de ánodo a consecuencia de la inyección de huecos y cómo disminuye el exceso que existe 
sobre la concentración en equilibrio en la región próxima a la unión de control, debido a la 
corriente de electrones en sentido contrario. Lo mismo se puede decir de la carga negativa 
en las zonas de cátodo y de control. 

También puede verse en la misma figura la deformación de la distribución de potencial 
respecto de la situación de no polarización. Se observa que el potencial de la unión de con- 
trol favorece la conducción, siendo la caída total U¿ necesaria para mantenerla ligeramente 
superior a la de un solo diodo en conducción. Suele ser de 1,5 a 2 V, como se ha dicho antes, 
para valores de la intensidad de ánodo próximos al nominal. 

Si el circuito exterior al tiristor hace que disminuya ¿, hasta un valor muy pequeño, los 
pocos mayoritarios que llegan a la unión de control son insuficientes para compensar por 
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FIGURA 4-8. El tiristor en conducción. Distribución de carga y de potencial en el sentido axial 
de las uniones. Flujo de portadores. Circuito equivalente. 


d 


generación de nuevos pares las pérdidas por recombinación en las capas de bloqueo y con- 
trol. El proceso no se automantiene y el tiristor pasa inmediatamente al estado de bloqueo 
directo o inverso según el signo de la tensión forzada entre ánodo y cátodo por el circuito 
exterior. El paso de conducción a bloqueo se estudiará en la Sección 5.4. 

El valor mínimo de i, por debajo del cual no se automantiene el estado de conducción se 
llama corriente de mantenimiento, como ya se ha indicado al principio de esta sección. Para 
un tiristor de 100 A de corriente nominal, puede ser de unos 150 mA como máximo. 


4.3.2 Características eléctricas. Parámetros de intensidad 


El tiristor presenta en conducción una caída de tensión U¿ del orden de 1,3 V para baja 
corriente, que aumenta a 2 V o algo más para el valor máximo de intensidad permitido en 
régimen continuado. La elevación de la caída de tensión con la intensidad es aproximada- 
mente lineal, de forma que la característica es similar a la de un diodo con 1,3 V de tensión 
de codo. En primera aproximación puede escribirse 


UN ÓN (4.2) 


siendo r la resistencia dinámica, tanto menor cuanto mayor sea la corriente nominal del tiris- 
tor (Figura 4-9). 

Esta curva no cambia apreciablemente de una unidad a otra de un mismo tipo de compo- 
nente. El fabricante suele proporcionar una curva de caída típica y otra de máxima caída de 
tensión. Sin embargo hay que constatar que la caída de tensión es dependiente de la tempe- 
ratura de las uniones debido, como en el caso de un diodo, a que la mayor concentración de 
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FIGURA 4-9 Característica yc — i, en conducción de un tiristor de unos 100 A de intensidad 
media nominal. 


minoritarios hace disminuir los potenciales de unión. Este hecho es, obviamente, beneficioso 
para la refrigeración. del componente; sin embargo hay que tener en cuenta que, para co- 
rrientes instantáneas varias veces superiores a la nominal, la caída de tensión aumenta con la 
temperatura, lo que debilita la capacidad del componente para soportar sobreintensidades 
cortas con las uniones calientes. 
Los tres parámetros característicos de intensidad definidos para los diodos en el Aparta- 
do 2.3.2, intensidad media nominal, de pico repetitivo y de pico único, son empleados tam- 
bién para definir en corriente a un tiristor, aunque suelen darse para 85%C de la cápsula y no 
para 1109C. Algunos fabricantes emplean el valor eficaz en lugar del medio para dar la co- 
rriente nominal, púdiendo establecerse la definición así: : 


Intensidad eficaz nominal: Es el valor eficaz de la máxima corriente de impulsos senoida- 
les de 180" (Figura 2-8) que el tiristor puede soportar con la cápsula mantenida a determina- 
da temperatura. 


El valor eficaz de la onda de intensidad aludida es lógicamente mayor que el medio y hay 
que tener en cuenta este punto cuando se comparan tiristores de distinto fabricante, así 
como las temperaturas de la cápsula utilizadas como referencia. El hecho de que no haya 
una norma universalmente aceptada en este sentido hace que se puedan cometer errores de 
comparación fácilmente. 


4.3.3 Pérdidas en conducción 


Normalmente son las pérdidas más considerables en un tiristor. Sin embargo, en los cir- 
cuitos de alta frecuencia (1.000 Hz o más), las pérdidas por conmutación (disparo y bloqueo) 
pueden ser tan grandes como aquellas o superiores. 

La caída de tensión ánodo-cátodo en conducción, dada aproximadamente por la Expre- 
sión (4.2), no es nada despreciable al multiplicarse por la corriente i, a la hora de calcular la 
potencia de pérdidas instantánea, pudiendo resultar valores de 2.000 W y más para un tiris- 
tor de 100 A de intensidad nominal media sometido a una punta fuerte de intensidad. De la 
expresión citada se deduce, para la potencia media a lo largo de um periodo T de funciona- 
miento, una fórmula igual a la (2.2) encontrada para las pérdidas en conducción del diodo en 
la que el potencial de unión U, se ha sustituido por la tensión de codo, 1,3 Y, del tiristor. Es 
decir, 

P 


cond 


=13 VI, +15B (4.3) 
Am A 
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en donde I,,, es el valor medio de la intensidad de ánodo, 1, el valor eficaz y r la resistencia 
dinámica del tiristor en cuestión. 

Esta fórmula aproximada de las pérdidas en conducción pone de manifiesto, como en el 
caso del diodo, que las pérdidas crecen, para una intensidad de valor medio determinado, 
con el factor de forma. En general, cuanto más estrechos y altos los impulsos de corriente, 
más altas son las pérdidas. 

El fabricante suele proporcionar una familia de curvas para la determinación de las pér- 
didas en conducción en función de la intensidad media de ánodo, para intensidad continua 
y para senoidal de media onda con ángulos de conducción de 180%, 1209, 909, 60* y 30* (Fi- 
gura 4-10). 
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FIGURA 4-10 Pérdidas en conducción con intensidad senoidal para varios ángulos de conduc- 
ción en función de la intensidad media, para un tiristor típico de 100 A medios nominales. 


También es corriente dar estas curvas para onda rectangular con los mismos ángulos de 
conducción citados. 

Puesto que el objeto de calcular las pérdidas es principalmente la elección del disipador 
apropiado, para facilitar esta tarea es normal que se den en catálogo familias de curvas en las 
que se puede leer directamente la corriente media permitida con las formas de onda de in- 
tensidad antes citadas para: 


— diversas temperaturas de la cápsula, dejando al usuario la tarea de calcular el disipa- 
dor en función de la temperatura ambiente; 

— diversas temperaturas del aire de refrigeración con el tiristor montado en un determi- 
nado disipador, bien de refrigeración natural por aire o bien de refrigeración forzada 
por aire o por líquido. 


Las tres familias de curvas citadas suponen despreciables las pérdidas por otros concep- 
tos que no sean el de conducción directa. Si la forma de onda de la intensidad de ánodo no 
es ninguna de las señaladas en las curvas, se puede elegir la más próxima, quedando al buen 
criterio del diseñador la corrección que se haya de hacer del valor de pérdidas señalado en 
las mismas. 

Para una corriente de ánodo determinada, las pérdidas descienden ligeramente al pasar 
de un tiristor a otro de más. corriente nominal, por disminuir su resistencia dinámica. No 
dependen apenas de la tensión nominal del componente. 
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IATA) 


EL periodo de la red de 50 Hz y está bloqueado durante otro medio periodo, y así sucesivamente. 


Un tiristor montado en un rectificador monofásico con filtro muy inductivo conduce durante medio 


Como queda reflejado en la Figura 4-11, durante los semiperiodos de conducción es atravesado por una intensi- 
dad constante de 100 A y durante los semiperiodos de bloqueo inverso soporta una tensión senoidal de 300 V 


de pico. 


La caída de tensión en conducción con 100 A es de 1,9 V, y la corriente de fugas para tensiones de 


bloqueo inverso no superiores a la soportada puede aproximarse a 10 mA independientemente de dicha tensión. 
Se supone por sencillez conmutación limpia sin anomalías en las ondas de intensidad y de tensión. 


300 V 


FiGURA 4-11 Ondas de intensidad y de tensión en un tiristor de un rectificador monofásico controlado 
con 180% de ángulo de conducción. 


Se pide: 
) 
2) 
) 
) 


= 


ESOS) 


Calcular la potencia media disipada por pérdidas de conducción. 

Calcular la potencia media que disipa el tiristor en estado de bloqueo. 

Calcular la potencia media total de disipación despreciando las pérdidas por conmutación. 

Calcular el porcentaje que supone la potencia de pérdidas por bloqueo vista en 2) en el total de potencia 
de pérdidas vista en 3). 


1) Potencia es energía cada segundo, y con los datos dados es fácil calcular la energía perdida por 
> conducción directa en un segundo sin más que calcular la disipada durante un ciclo y multipli- 
car ne por el número de ciclos por segundo o frecuencia. Ahora bien, la energía disipada por conduc- 
ción en un ciclo de 20 ms es 


100 A-1,9 V-10 ms = 1,9] (44) 


puesto que solo durante 10 ms se produce la conducción. Como el número de ciclos por segundo es 
de 50, la potencia de pérdidas por conducción promediada, o energía disipada cada segundo, resulta ser 


RS e 
soga E aa a = 95 W (4,5) 


que también se podría haber calculado directamente multiplicando la intensidad por la caída de tensión y 
dividiendo por dos, puesto que solo conduce medio periodo 


100 A-1,9 V:0,5 =95 W (4.6) 


La potencia de pérdidas por estado de bloqueo puede calcularse fácilmente para las condiciones del pro- 
blema mediante la Fórmula (4.1). El dato Iñugas máx se Sustituirá en este caso, y siguiendo el enunciado, por 
el valor de 10 mA. La tensión en bloqueo inverso media U4c,, se obtiene para la onda de la Figura 4-11 
con ayuda de la Tabla 1-1 y resulta, haciendo caso omiso del signo, de 


300 V 
a (4.7) 
T 
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Aplicando finalmente (4.1) se obtiene 


= Liugas Uam = 10 mA :95,5 V =0,955 W (4.8) 


P bloqueo 


3) Sumando las potencias de pérdidas de conducción y de bloqueo antes halladas se tiene 


= Peona + Pbloqueo = 95 W + 0,955 W = 95,955 W (4.9) 


A apacon total 
4) Las pérdidas en bloqueo suponen un porcentaje de las pérdidas totales de 
e Passion 100 = (0,955 W/95,955 W) 100 = 0,995% (4.10) 


muy bajo, por lo que normalmente en los tiristores las pérdidas en bloqueo se desprecian. Nótese que el 
porcentaje resultante es más bajo que el obtenido en el Problema 2-1, similar a este y para un diodo, 
debido entre otras cosas a que las pérdidas en conducción de un tiristor son de dos a tres veces superiores 
a las de un diodo trabajando en similares condiciones. 


: P1 a 1 Un tiristor cuya tensión de codo de conducción es de 1,3 V y cuya resistencia dinámica en conduc- 

, 3 ción es de 0,006 Q está sometido a un régimen de trabajo por el que la intensidad es senoidal 
recortada os ala reflejada en la Figura 4-10 con ángulo de conducción 0 de 90%. El valor de pico es de 300 A. 
Se pide: 


1) Calcular el valor medio de la intensidad. 
2) Calcular el valor eficaz de la intensidad. 
3) Calcular la potencia de pérdidas promedio por conducción. 
4) Repetir los tres cálculos anteriores para un ángulo de conducción 0 de 180? y una intensidad de pico de 
150 A. 
“AT MD Según la Tabla 1-1, el valor medio de la intensidad es 
Solición | 
300 A + E 
La =—— =47,7.A (4.11) 
21 


2) Según esa tabla, el valor eficaz es 


y//2 
2y/ 


= 300 A 


= 106,1 4 (4.12) 


3) Mediante (4.3) se obtiene 


=1,3 V-Lan +11 = 1,3 V-47,7 A + 0,006 02 -(106,1 A)? = 129,6 W (4.13) 


nde 


4) Para el ángulo de conducción e intensidad de pico nuevos resulta, repitiendo todo el proceso anterior: 


150 A 150 A 
Lam => =4LTA LOA (4.14.a, b) 
T 2 
Peona = 1,3 V:47,7 A + 0,006 Q- (75 A? = 95,8 W (4.15) 


Nótese la notable reducción de pérdidas en esta segunda situación, aun con la misma intensidad media 
que en la primera, debido a la reducción del valor eficaz de la intensidad operado al ampliarse su intervalo 
de conducción de 90? a 180. Estas consideraciones están resumidas en las curvas de la Figura 4-10. 
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TIRISTOR UNIDIRECCIONAL. DISPARO Y BLOQUEO 


El disparo de un tiristor es una operación que normalmente no comporta especiales 
problemas. Su tendencia natural a consolidar un estado de conducción franco, ya vista en el 
capítulo anterior, reduce las precauciones recomendables a asegurar un impulso mínimo de 
puerta que inicie inequívocamente el paso de bloqueo a conducción, y a garantizar que la 

z velocidad de crecimiento de la intensidad de ánodo no lleva transitoriamente al dispositivo 
le apítulo a trabajar con densidades de corriente peligrosas para la pastilla semiconductora. Es intere- 
sante, además, conocer todos los mecanismo anómalos de disparo, como la excesiva deriva- 

da de tensión ánodo-cátodo, para evitarlos. 

La operación de bloqueo o apagado sí puede ser problemática pues, como se ha adelan- 
tado, la puerta no tiene apenas poder para ello y es necesario que el circuito al que sirve 
procure un tiempo suficiente sin intensidad (y con tensión ánodo-cátodo invertida si se 
quiere un apagado rápido) para limpiar la pastilla de portadores y cancelar el proceso de 
creación regenerativa de estos que mantenía la conducción. Algunos de los circuitos a los 
que el tiristor se aplica consiguen esto de forma natural, como los rectificadores controla- 
dos, los cicloconvertidores y los inversores clase A. Otros necesitan la inclusión de circuitos 
auxiliares específicos para el apagado, o circuitos de bloqueo, que a veces comportan no 
solo condensadores y bobinas extras sino también otros tiristores auxiliares. Es necesario 
que el diseñador tenga un conocimiento adecuado de los mecanismos internos del apagado 
para que adquiera criterio de elección o elaboración de dichos circuitos de bloqueo. 
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5.1 FORMAS DE DISPARO 


Se llama disparo al paso del estado de bloqueo al de conducción de forma estable. En el 
capítulo anterior se ha visto que el tiristor tiene un estado estable de bloqueo y otro de con- 
ducción. La diferencia de los dos estados es una cuestión de densidad de corriente. La dis- 
minución de la intensidad de ánodo por debajo del valor de mantenimiento marca el paso 
irreversible del estado de conducción al de bloqueo directo. El paso contrario de bloqueo a 
conducción consistirá en la creación de las condiciones necesarias para que la densidad de 
corriente en algún punto de la pastilla alcance un valor suficiente para que se mantenga el 
proceso regenerativo que caracteriza este estado. Esta zona inicial de conducción se extien- 
de inmediatamente al resto de la pastilla si el circuito exterior permite suficiente intensidad, 
reduciéndose la barrera de potencial en la unión de control al valor normal de conducción, 
del orden de 0,7 V, y estableciéndose la caída de tensión ánodo-cátodo entre 1,5 Vy2V 
como ya se ha dicho en el capítulo anterior. 

La intensidad de fugas en bloqueo directo depende, como se ha visto en 4.2.1, de la ten- 
sión ánodo-cátodo y de la temperatura. Puede elevarse por encima de la intensidad de encla- 
vamiento /,, aumentando la tensión ánodo-cátodo. También puede conseguirse mediante la 
elevación rápida de dicha tensión y debido al efecto de la capacidad parásita de las uniones, por 
radiación electromagnética de intensidad y longitud de onda adecuada incidente en la pastilla o 
mediante la inyección de una corriente entrante en puerta. 

Las cuatro formas citadas de aumentar la intensidad de fugas dan lugar a cada uno de los 
procedimientos de disparo que se describen a continuación. El disparo real de un tiristor 
está causado muchas veces por la acción combinada de dos o más de los efectos citados y 
está influenciado por la temperatura de la unión, que si es elevada facilita el disparo debido 
al enriquecimiento de portadores en las uniones por los pares generados térmicamente. 


5.1.1 Disparo por tensión excesiva 


Si se acerca la tensión ánodo-cátodo al valor de ruptura en sentido directo, parte de los 
portadores minoritarios que atraviesan la unión de control adquieren una energía suficiente 
para generar por choque con la red cristalina nuevos pares electrón-hueco que pasan a en- 
grosar la corriente de mayoritarios en las zonas de bloqueo y control. Estos nuevos portado- 
res pueden, a su vez, ocasionar la generación de otros pares antes de abandonar la zona de 
carga espacial de la unión de control, teniendo lugar un aumento considerable de la corrien- 
te de fugas por un fenómeno de ruptura en dicha unión. 

Esta corriente se traduce en una afluencia de huecos hacia la zona de cátodo que inyecta 
electrones por atracción electrostática, y en una afluencia de electrones hacia la zona de 
ánodo que inyecta huecos en menor cantidad. Estos nuevos portadores engrosan a su vez la 
corriente de fugas, de forma que cuando esta alcanza un valor similar al de mantenimiento, 
una reacción en cadena hace pasar al tiristor al estado de conducción descrito en el Apartado 
4.3.1. La tensión ánodo-cátodo cae a unos 1,5 V al desaparecer la zona de carga espacial de 
la unión de control y el circuito exterior permitirá el aumento de corriente por el tiristor con 
un retardo que dependerá de la inductancia de aquel, pudiéndose considerar que el compo- 
nente ha entrado en conducción definitivamente cuando la intensidad de ánodo ha superado 
el valor de enclavamiento 1... 
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Como se ha indicado en el Apartado 4.1.2, los bordes de la pastilla se biselan y oxidan 
para reducir el riesgo de ruptura superficial y obtener toda la capacidad de bloqueo de la 
misma. En la Figura 5.1 puede observarse cómo el biselado disminuye fuertemente el gra- 
diente de tensión en los bordes. 
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FicURa 5-1 Biselado de la pastilla de un tiristor para evitar la ruptura por avalancha superh- 
cial. Modificación de superficies equipotenciales. El ángulo de biselado en el dibujo es mayor 
que los 10? indicados por claridad. 


Esta forma de disparo es raramente empleada para pasar intencionadamente a conduc- 
ción. Sin embargo se da de forma fortuita provocada por sobretensiones anormales en los 
equipos y proporciona una suerte de protección inherente del componente contra destruc- 
ción por sobretensión, siempre que el circuito asociado limite la velocidad de crecimiento de 
la intensidad y su valor final a valores admisibles. 


5.1.2 Disparo por derivada de tensión 


Si a un tiristor se le aplica un escalón de tensión positivo entre ánodo y cátodo con tiem- 
po de subida muy corto, del orden de microsegundos, los portadores sufren un desplaza- 
miento infinitesimal para hacer frente a la tensión exterior aplicada. No hay tiempo para que 
se reorganicen las distribuciones de concentración N y P y adquieran la situación de bloqueo 
directo, de forma que permanecen con el mismo perfil que en el caso de no polarización 
pero desplazadas, la de huecos P hacia la unión catódica y la de electrones N hacia la unión 
anódica (Figura 5-2). 

A consecuencia del desplazamiento de cargas antedicho, la unión de control queda vacía 
de portadores mayoritarios, ensanchándose su zona de carga espacial. Aparece en esa unión 
una diferencia de potencial elevada que se opone a la tensión exterior y un campo eléctrico 
capaz de acelerar fuertemente los minoritarios de las proximidades. Estos atravesarán la 
unión arrancando por choque con la red cristalina pares electrón-hueco si el campo acelera- 
dor es suficientemente elevado, aumentando así la intensidad de fugas. Parte de estos nue- 
vos portadores, que se dirigirán a las uniones de cátodo y ánodo como mayoritarios, se re- 
combinarán antes de llegar a las mismas. Otra parte provocará a su llegada la inyección de 
minoritarios en las capas de control y bloqueo por las uniones de cátodo y ánodo respectiva- 
mente. Como se dijo para el caso de disparo por tensión excesiva, si la intensidad de fugas 
alcanza el valor suficiente para mantener el proceso regenerativo, el tiristor entrará en con- 
ducción estable y permanecerá así una vez pasado el escalón de tensión que lo disparó. El 
circuito exterior debe permitir la elevación de la corriente de ánodo por encima de la de 
enclavamiento. 

Para producir este tipo de disparo bastan escalones de tensión de un valor final bastante 
menor que el de tensión de ruptura por avalancha, con tal de que el tiempo de subida sea 
suficientemente corto. El valor necesario de la derivada de tensión du/dt es dependiente de 
la tensión final y de la temperatura y tanto menor cuanto mayores son estas. 
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FIGURA 5-2 Desplazamiento de las distribuciones de portadores en la unión de control de un 
tiristor ante un escalón positivo de tensión ánodo-cátodo. 


Muchos circuitos someten a los tiristores a derivadas bruscas de tensión en funciona- 
miento normal y sería indeseable el disparo en esas condiciones. Para aumentar la inmuni- 
dad del tiristor a este fenómeno el fabricante acude a veces a una técnica de construcción 
consistente en cortocircuitar parcialmente las zonas de control y de cátodo, de forma que 
parte del exceso de intensidad de fugas provocado por el escalón de tensión se deriva por el 
cortocircuito y no provoca la inyección de electrones por el cátodo. En los tiristores peque- 
ños, en los que la puerta tiene bastante influencia en toda la pastilla, también es aconsejable 
conectar una resistencia exterior entre puerta y cátodo para derivar parte de la corriente de 
fugas provocada por el escalón de tensión en la unión de control. 

La forma de onda del escalón tiene influencia en el disparo. Por tanto es necesario espe- 
cificarla exactamente cuando se dan datos al respecto. Por sencillez de reproducción en labo- 
ratorio, y para simplificar los ensayos de selección del fabricante y de control de recepción 
del usuario, es normal utilizar un escalón exponencial que responde a la ecuación 


1 ul E (5.1) 


donde U es la tensión final y 7 la constante de tiempo (Figura 5-3). Sin embargo no hay 
unidad de criterio a la hora de elegir la derivada representativa de esta exponencial. Unos 
fabricantes toman como tal la derivada en el instante inicial 


d U 
el e qu (5.2) 
la E 


y otros la que resulta de dividir la tensión alcanzada al cabo de una constante de tiempo, por 
dicha constante 
duy 0,632 


a a (5.3) 


evidentemente menor que la anterior. En adelante nos referiremos al valor definido en (5.3) 
cuando hagamos alusión a la derivada de una exponencial de tensión. 
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Es norma en algunos fabricantes, y aquí se adoptará este mismo criterio, definir una deri- 
vada máxima de tensión para el tiristor con referencia a un escalón exponencial de valor final 
igual a dos tercios de la tensión de pico repetitiva directa. Abreviadamente se escribirá 


Como en la práctica suele dejarse entre la tensión repetitiva de pico real y la nominal del 
tiristor un margen de seguridad del orden de un tercio de esta, se conoce directamente, al 


leer la (du/dt),,,,. en catálogo, el escalón real que puede soportar en condiciones normales de 
trabajo. 
Uac 
qe U, 
y d U 
9) 
: : de ] paa 
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0,5 


a) b) 


Ficura 5-3 a) Dos valores característicos muy empleados para definir la derivada de tensión de un esca- > 
lón exponencial al que se somete un tiristor. b) Definición típica de la derivada de tensión máxima. 


5.1.3 Disparo por impulso de puerta 


El procedimiento normalmente empleado para disparar un tiristor consiste en la aplica- 
ción en puerta de un impulso positivo (entrante) de intensidad mediante la conexión de un 
circuito excitador adecuado entre los terminales de puerta y cátodo, mientras se mantiene 
una tensión positiva ánodo-cátodo. 

En la Figura 5-4 se ilustra la pequeña parte de la pastilla que alberga el área intermedia 
entre los terminales de puerta y cátodo. La tensión ánodo-cátodo es alta y la barrera de po- 
tencial de la unión de control se ha visualizado a lo largo de toda la unión con ayuda de 
signos + y — indicativos de las cargas eléctricas presentes en la zona de carga espacial. 

Al iniciarse el impulso de intensidad de puerta 1p, una nube de huecos parte del terminal 
de puerta a través de la capa de control en un recorrido lateral hacia la parte más próxima de 
la unión de cátodo. Simultáneamente una nube equivalente de electrones es inyectada por la 
unión de cátodo en la capa de control e inicia su recorrido lateral al encuentro de los huecos. 
Lo mismo que estos, tienden por difusión a acercarse a la unión de control. Algunos de los 
electrones son captados por su elevada barrera de tensión y se aceleran hacia la capa de 
bloqueo, arrancando pares electrón-hueco por choque con los átomos de la red cristalina. La 
velocidad de generación de pares depende obviamente de la intensidad de puerta y de la 
tensión ánodo-cátodo soportada por la unión de control. 

Los huecos generados se dirigen a la unión de cátodo y a su llegada extraen una nube de 
electrones por atracción electrostática, que a su vez se dirigirá en parte a la unión de control 


O) ITES-Paraninfo 143 


Parte TI. Componentes 


144 O ITES-Paraninfo 


Potencial Ñ 


rminal puerta 


Zi 


a) Iniciación del 
impulso de puerta 


Unión de Unión de Unión de 
ánodo control cátodo 
Í 
PS P. Up 


Ri Us: 
CO HHHA 


a 7 


Terminal Y 


b) Terminación del 
impulso de puerta 


ES 
+ 

+ 

+ 

ae 

+ 

+ 

e 

E 

+ 

a 

N4 e 


P1 


FiGURA 5-4 Disparo de un tiristor por impulso de puerta. 
Po 


y puede generar nuevos pares. Un proceso análogo tiene lugar con los electrones que van a 
la unión de ánodo. Se provoca así un área local de conducción en la parte de la pastilla cu- 
bierta por el terminal de cátodo y vecina al terminal de puerta. Si la densidad de corriente 
alcanzada es suficiente, la conducción se automantendrá independientemente del impulso de 
puerta y se extenderá el área de conducción a toda la pastilla, supuesto que el circuito exte- 
rior permita intensidad suficiente. 

Los portadores inyectados por la corriente de puerta siguen teniendo influencia durante 
cierto tiempo después de la anulación de ip hasta que desaparecen por recombinación (Figu- 
ra 5-4-b). 

Cualquiera que sea el procedimiento de disparo, la conducción comienza en un área pe- 
queña de la pastilla y se extiende de forma automática a toda ella en décimas de micro- 
segundo. 

Si el circuito exterior forzara una intensidad de ánodo con crecimiento rápido, podría 
darse el caso de que la densidad de corriente en el área que entra en conducción fuera de- 
masiado elevada y se destruyera el tiristor. El fabricante indica una derivada máxima permi- 
tida para la intensidad de ánodo al entrar en conducción (di,/dt),.,, que no debe sobrepasar- 
se en la práctica. Véase a este respecto la protección mediante una inductancia ad hoc en el 
Apartado 7.1.7. 


5.2 TIEMPOS DE DISPARO 


En un tiristor en bloqueo directo, si se provoca la iniciación de la conducción por cual- 
quiera de los métodos expuestos anteriormente, la intensidad de ánodo aumenta y la tensión 
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ánodo-cátodo disminuye con una velocidad que depende del propio tiristor y del circuito 
exterior. Para las aplicaciones que siguen en este apartado se supondrá que la conducción se 
ha iniciado mediante un impulso de puerta potente y rápido (que sube en menos de 0,25 pus 
a un valor suficiente para asegurar el encendido). 


5.2.1 Disparo de un tiristor en circuito resistivo 


Suponiendo que el circuito exterior de potencia está constituido por una batería Uy y 
una resistencia R en serie, y que la inductancia distribuida del cableado es despreciable, la 
tensión U,o y la intensidad ¿, del tiristor evolucionan como se indica en la Figura 5-5. Pue- 
de verse que, desde el momento en que se aplica el impulso de puerta hasta que la intensi- 
dad de ánodo empieza a subir, transcurre un tiempo apreciable o tiempo de retardo a la 
excitación, t,.. Después la intensidad sube hasta su valor final en un tiempo llamado tiempo 
de subida, t,. Los límites de este suelen tomarse en los instantes en que ¿, alcanza el 10% y 
el 90% de su valor final. El comienzo de +, se toma cuando el impulso de puerta adquiere 
suficiente intensidad para disparar el tiristor con seguridad. A la suma de los dos tiempos +... 
y t, se llama tiempo de disparo, 1, del tiristor. 


Y 


FIGURA 5-5 Disparo de un tiristor en circuito resistivo. Tiempo de disparo. 


La tensión u,q del tiristor sigue una curva de bajada simétrica a la de ¡, porque el circui- 
to es resistivo. El tiempo de disparo es muy pequeño en todos los tiristores y suele estar 
comprendido entre 0,5 ys y 3 ys. El tiempo de retardo suele ser dos tercios del de disparo y 
depende de la corriente de puerta y de su tiempo de subida, siendo más corto con impulsos 
de puerta más enérgicos y rápidos. 

El tiempo de subida depende casi exclusivamente de la intensidad final de ánodo que 
permita el circuito exterior, aumentando con ella. 


5.2.2 Disparo de un tiristor en circuito inductivo 


Podría haberse definido el tiempo de disparo en términos de la evolución de la tensión 
ánodo-cátodo y se hubieran conseguido en el circuito resistivo de la Figura 5-5 los mismos 
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resultados. Sin embargo, en circuitos inductivos la subida de la intensidad es mucho más 
lenta que la bajada de tensión y se obtienen tiempos diferentes si se determinan con referen- 
cia a la intensidad o con referencia a la tensión. 

Puesto que, como sabemos, el fenómeno de disparo de un tiristor está íntimamente liga- 
do a la circulación de una corriente crítica que permite el automantenimiento de los proce- 
sos internos de conducción, parece más razonable definir el tiempo de disparo atendiendo a 
la intensidad, como se ha hecho en el Apartado 5.2.1. 

En un circuito con inductancia apreciable como en el de la Figura 5.6, se puede suponer 
que la tensión ánodo-cátodo cae al valor de conducción en el mismo instante en que se apli- 
ca el impulso de disparo, porque el tiempo realmente transcurrido (1 us aproximadamente) 
es despreciable frente a la constante de tiempo del crecimiento exponencial de la intensidad 
de ánodo. La definición dada para el tiempo de disparo pierde significación en este caso 
porque el tiempo que tarda la intensidad en adquirir el 90% de su valor final depende exclu- 
sivamente del circuito exterior y, sin embargo, el parámetro t, describe una cualidad del 
propio tiristor. 

El tiempo de duración mínimo (t,,,,, en la Figura 5-6) del impulso de disparo para asegu- 
rar la conducción permanente en los circuitos inductivos puede ser muy largo y está fijado 
por el tiempo que ¿, tarda en alcanzar el valor de enclavamiento 1... 


FIGURA 5-6 Disparo de un tiristor en circuito inductivo. 


5.3 CARACTERÍSTICAS DE PUERTA 


El circuito puerta-cátodo de un tiristor equivale al diodo P2N2 en serie con la resistencia 
del camino relativamente largo que los portadores deben recorrer lateralmente por la zona 
de control. Contrariamente a lo que sucede en un diodo normal, la dispersión de la curva 
característica 4py — ip de una a otra unidad de un mismo tipo es muy grande, de forma que 
el fabricante se ve obligado a proporcionar las curvas límite dentro de las cuales estará situa- 
da la característica real de un individuo cualquiera. La Figura 5-7 reproduce dichas curvas 
límite para un tiristor de unos 100 A nominales. 

Las condiciones del circuito ánodo-cátodo no influyen sobre estas características con el 
tiristor en bloqueo, ya que con tensión directa la unión de control bloquea y aísla el circuito 
de puerta y con tensión inversa la unión de ánodo hace la misma función. 
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FIGURA 5-7 Características de puerta de un tiristor de unos 100 A. 


Sería interesante conocer el valor de la intensidad y tensión de puerta que dispara a cada 
tiristor de un mismo tipo. Estos valores no dependen apenas de la tensión ánodo-cátodo para 
valores de esta suficientemente altos, pero sí varían mucho con la temperatura, necesitándo- 
se mayor tensión o intensidad cuanto menor sea aquella. También existe en estos valores una 
dispersión muy grande entre los individuos de un mismo tipo. 

Como el problema en el diseño de circuitos suele ser asegurar el disparo con un cierto 
impulso de puerta, por una parte, y asegurar que no haya disparo entre los impulsos, por otra, 
el fabricante facilita para cada tipo de tiristor los siguientes valores que resuelven la cuestión: 


Upeminco: Tensión puerta-cátodo mínima con disparo para todos los tiristores a deter- 
minada temperatura. 

Upomixsp; Tensión puerta-cátodo máxima sin disparo de ningún tiristor a determinada 
temperatura. 

Ibmmon: Intensidad de puerta mínima con disparo para todos los tiristores a deter- 
minada temperatura. 

Ibuesso: Intensidad de puerta máxima sin disparo de ningún tiristor a determinada 


temperatura. 


Como se aprecia en la Figura 5-7, estos cuatro parámetros dividen el área encerrada por 
las características límite en tres zonas: una superior de disparo seguro, otra inferior de dispa- 
ro imposible o no disparo, y otra intermedia de disparo incierto. 

El circuito de disparo puede reducirse a su equivalente Thévenin para determinar la rec- 
ta de carga sobre las curvas características Up — ip. Para el ejemplo de la Figura 5-7 la recta 
de carga cortará a los ejes en los puntos de 8 V (tensión en vacío del circuito de disparo) 
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y de 8 V/16 A = 0,5 A (intensidad de cortocircuito). La recta de carga debe pasar por la zona 
de disparo seguro. 

Cuando el circuito de disparo se halla desactivado, su recta de carga debe pasar por la 
zona de no disparo para asegurar que el tiristor no entra en conducción. 

Existen unos límites máximos para la tensión directa e intensidad de puerta Upon, e 
Ibmáx Que no deben sobrepasarse so pena de deterioro del tiristor. Asimismo la potencia en- 
tregada al circuito puerta-cátodo tiene unos límites que varían con el factor de trabajo del 
impulso de disparo (véase la Fotografía 5-1). Estos límites marcan un área de trabajo permi- 
tido en las características Upc — ip que deben respetarse. (Recuérdese que se entiende por 
factor de trabajo —en inglés duty cycle— de un tren de impulsos la relación entre la dura- 
ción de un impulso y el tiempo entre el comienzo de dos impulsos consecutivos. Se supone 
una repetición periódica de impulsos iguales.) 


FoTOGRAFÍA 5-1 Tren de impulsos de alta frecuencia con un factor de trabajo de 0,13 aplicado 
a la puerta de un tiristor. Escala horizontal: 100 1s/división. 


3.4 MODOS INTERNOS DE BLOQUEO DEL TIRISTOR 


Se ha dicho en el Apartado 4.3.1 que si la intensidad de ánodo disminuye por debajo de 
un valor llamado de mantenimiento, 1,,,,, el proceso regenerativo de la conducción no puede 
mantenerse y el tiristor pasa al estado de bloqueo. Sobre este proceso la puérta no tiene 
influencia apreciable, siendo el circuito exterior de potencia el que debe forzar la disminu- 
ción de la intensidad de ánodo. Desde el punto de vista de los procesos internos del tiristor, 
pueden distinguirse las dos formas principales siguientes de llevarse a cabo el bloqueo. 


5.4.1 Bloqueo estático 


Si la reducción de intensidad anódica se hace lentamente, de forma que dé tiempo a los 
portadores de las uniones a ajustar en cada instante sus concentraciones a las estrictamente 
necesarias para soportar la intensidad de ánodo, cuando esta se hace inferior a 1,,, se estable- 
ce la zona de carga espacial en la unión de control y el tiristor queda efectivamente bloquea- 
do. A partir de este instante puede serle aplicada tensión ánodo-cátodo sin entrar en conduc- 
ción, siempre que su derivada y valor final no alcancen los valores máximos permitidos. La 
Figura 5-8 ilustra la evolución de la intensidad y tensión para el caso de un rectificador 
monofásico controlado con carga resistiva y operando con una tensión alterna de 50 Hz, en 
el que se da este tipo de bloqueo. 


5.4.2 Bloqueo dinámico 


Si el circuito exterior fuerza una reducción muy brusca de la intensidad de ánodo e in- 
tenta la conducción en sentido inverso, los portadores de las uniones no pueden ajustarse a 
la intensidad al ritmo necesario y cuando esta se anula la pastilla está todavía llena de porta- 
dores, de forma que puede conducir en sentido cátodo-ánodo a expensas de los portadores 
almacenados, como ocurre en un diodo. Cuando los portadores escasean, en la unión de 
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FiGURA 5-8 Evolución de intensidad y tensión en un tiristor sometido a bloqueo estático. 


ánodo se establece la zona de carga espacial, el tiristor empieza a bloquear tensión inversa y 
la intensidad comienza a disminuir respecto del valor que solicita el circuito exterior. 

En la Figura 5-9 se han representado las curvas 4, € ¿, con bloqueo dinámico. La inten- 
sidad se anula en un cierto instante y aumenta en sentido inverso durante el tiempo t,. Al 
comienzo de este intervalo las tres uniones están llenas de portadores y mantienen las mis- 
mas densidades de carga y potenciales que en conducción, por lo que la caída de tensión 
ánodo-cátodo se mantiene. Sin embargo, a medida que la densidad de carga disminuye en la 
unión de ánodo, aparece en ella una barrera de potencial mantenida por el circuito exterior 
que tiende a limitar la intensidad inversa. 


la 


Int. de fugas 
(muy aumentada), 
! 


FiGURA 5-9 Evolución de intensidad y tensión en un tiristor sometido a bloqueo dinámico. 
Tiempo de apagado. 


Al final del tiempo t, los portadores son tan escasos que la unión de ánodo no puede 
mantener la intensidad inversa, que empieza a disminuir rápidamente al principio y lenta- 
mente después, despejándose las uniones del exceso de portadores al cabo de cierto tiempo 
to. Si se aplicara tensión directa entre ánodo y cátodo antes de t,, la unión de bloqueo, que 
no estaría aún completamente vacía de portadores, comenzaría el fenómeno de generación 
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FOTOGRAFÍA 5-2 Puesta a punto de la tarjeta 

de excitación para el-banco de pruebas de un 

nuevo tiristor. Cortesía de Fastron Technolo- 
gies Pty Ltd. 
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de pares a expensas de los portadores que todavía quedan, y el tiristor entraría en conduc- 
ción. Aplicando la tensión después de +,, se produce un pico de intensidad positivo debido al 
desplazamiento rápido de los portadores. Este pico es inferior a 1, y el tiristor no entra en 
conducción. 

Se define como tiempo de apagado dinámico, t,, al menor de los tiempos que debe trans- 
currir entre el instante en que la intensidad de ánodo se invierte y la reaplicación de tensión 
ánodo-cátodo positiva para que el tiristor no entre de nuevo en conducción. El tiempo de 
apagado es menor cuanto mayor es la tensión inversa aplicada y tanto mayor cuanto mayor es 
la derivada de tensión positiva al final del mismo. Aumenta con la temperatura debido al 
aumento de pares electrón-hueco generados térmicamente, y también aumenta con la inten- 
sidad de ánodo previa al proceso de bloqueo. 

La operación de bloqueo dinámico es la más característica de los tiristores rápidos (los 
que tienen un tiempo de apagado dinámico inferior a unos 15 Ls) y su prueba durante el 


proceso de producción es de las más críticas”, 


5.0 PROCEDIMIENTOS EXTERIORES DE BLOQUEO DEL TIRISTOR 


Hemos visto los tipos de bloqueo desde el punto de vista del funcionamiento interno del 
tiristor. Veamos ahora cómo puede producirse el bloqueo atendiendo al comportamiento del 
circuito exterior. Suelen distinguirse dos grupos de procedimientos principales: 


Bloqueo natural: Es el que tiene lugar cuando el circuito anula la intensidad en el 
tiristor en el transcurso normal de funcionamiento. No es necesario disponer en el circui- 
to componentes extras para provocar el bloqueo. Los rectificadores controlados y el in- 
versor de Mapham [5-3] son un ejemplo. 

Bloqueo forzado: Tiene lugar cuando la anulación de la intensidad de ánodo es obliga- 
da mediante componentes especialmente dispuestos para el bloqueo, desviándose de la 
evolución que dicta el circuito principal. 


Generalmente los circuitos de bloqueo natural provocan en los tiristores involucrados un 
bloqueo estático, a no ser que la frecuencia de funcionamiento sea elevada. Contrariamente, 
los circuitos de bloqueo forzado suelen provocar bloqueo dinámico debido a la rápida anula- 
ción de la corriente de ánodo que promueven. 

Los circuitos para producir bloqueo forzado son muy variados y pueden clasificarse des- 
de muchos puntos de vista. Aquí lo haremos atendiendo al comportamiento eléctrico básico 
y distinguiremos dos grupos, según puedan ser reducidos a una fuente de tensión o de inten- 


sidad. 


5.5.1 Bloqueo por fuente inversa de tensión (FIT) 


Se consideran dentro de este grupo los circuitos de bloqueo forzado que se comportan 
ante el tiristor a bloquear como una fuente invertida de tensión de valor elevado, provocan- 
do en el mismo una intensidad de recuperación despreciable que depende únicamente de 
las características propias del tiristor. 

En la Figura 5.10 se representa de forma abstracta un circuito complejo o sistema en 
el que se encuentra un determinado tiristor que se desea bloquear y que se hace ostensible 
separándolo del sistema mediante dos conductores sin impedancia que lo unen a los nudos 
A y B. 


5 Las pruebas de las características eléctricas, térmicas y mecánicas de los semiconductores de potencia constituyen un 
proceso delicado del que depende el adecuado control de calidad del componente. El desarrollo de los equipos necesarios para 
realizarlas corre a veces a cargo de las propias compañías fabricantes y, otras veces (Fotografía 5-2), a cargo de empresas espe- 
cializadas. 
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Ficura 5-10 Bloqueo forzado de un tiristor por fuente inversa de tensión (FIT). 


En funcionamiento normal el tiristor es atravesado por una corriente ¿, que sigue cual- 
quier ley de variación y tiene un valor 1 en el instante £, en que se inicia el bloqueo. Durante 
el intervalo de tiempo de los fenómenos de bloqueo, generalmente muy corto comparado 
con el periodo del sistema, se puede suponer que este equivale, según Thévenin, a una fuen- 
te de tensión Us constante en serie con una impedancia de salida Zg que puede ser cualquier ' 
combinación de componentes pasivos. 

La forma más simple de someter al tiristor a una tensión inversa es aplicarle en paralelo 
un condensador C previamente cargado a una tensión U, con la polaridad señalada en la Fi- 
gura 5-10. El circuito de precarga del condensador no aparece en la figura por no ser impor- 
tante en esta descripción. 

La descarga del condensador sobre el tiristor puede producirse mediante el disparo de 
un tiristor auxiliar o principal del circuito. En la figura se ha representado por el interruptor 
IN. (Se llaman tiristores auxiliares los que sirven exclusivamente para bloquear los tiristores 
principales.) 

Supóngase que en el instante t, se cierra el interruptor y que la punta de intensi- 
dad inversa que el tiristor absorbe en su recuperación es despreciable, de forma que adquie- 
re una resistencia infinita tan pronto como se inicia el bloqueo cerrando IN. La tensión in- 
versa que soporta dependerá así exclusivamente de los parámetros C y U, y del resto del 
circuito. 

Es evidente que si Z¿ es básicamente una resistencia o una inductancia pequeña puede 
ocurrir que C mantenga la tensión invertida sobre el tiristor durante menos tiempo del nece- 
sario para apagarlo. Si es un condensador se originará una punta indeseable de intensidad en 
IN. Ambos inconvenientes se solucionan insertando la bobina L entre el sistema y el tiristor 
para que iz no pueda variar bruscamente. Si Zg contuviera una inductancia serie suficiente, 
no sería necesaria L. , 

Hay muchos circuitos prácticos entre los interruptores estáticos, troceadores e inversores 
cuyo circuito de bloqueo funciona de forma similar al descrito aquí y de hecho algunos tie- 
nen el mismo circuito equivalente. De la literatura especializada se ha obtenido y represen- 
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tado en la Figura 5-10 la evolución típica de las variables principales. Se observa que la in- 
tensidad iz es derivada del tiristor al condensador, cargándolo en sentido contrario al inicial. 
La tensión del condensador resulta aplicada al tiristor y debe tardar en adquirir un valor 
positivo un tiempo t;, o tiempo de bloqueo del circuito, superior al de apagado del tiristor. La 
intensidad ¡g se eleva debido a la tensión inicial del condensador. 

A partir de t, se considera que cambia el circuito equivalente representado en la Figu- 
ra 5-10, siguiendo el curso normal de funcionamiento del sistema. 

El condensador necesario para asegurar un tiempo t, de bloqueo es, como muestran 
McMurray y Shattuck para un circuito similar [5-1], 


a 
1 (5.4) 
U, 


De la inspección de las curvas de la Figura 5-10 se puede generalizar a todos los circui- 
tos en FIT lo siguiente: 


a) El tiristor a bloquear está sometido por el circuito a una du/dt relativamente 
pequeña que no exige tomar precauciones de protección al respecto para evitar el 
disparo. 

b) El tiristor o semiconductor que provoca el bloqueo está sometido a una di/dt alta, 
limitada exclusivamente por la inductancia distribuida del circuito. A veces puede 
ser necesaria una bobina en serie para limitarla. 

c) La tensión inversa del tiristor durante el bloqueo es elevada. 


5.5.2 Bloqueo por fuente inversa de intensidad (FII) 


Caen dentro de este grupo los circuitos de bloqueo forzado que se comportan ante el 
conjunto tiristor a bloquear-diodo en antiparalelo, como una fuente invertida de intensidad 
de valor elevado, provocando en el tiristor una tensión inversa despreciable que solo depen- 
de de las características propias del diodo. 

En la Figura 5-11 se representa el mismo sistema antes mencionado. La forma más sen- 
cilla de proporcionar al tiristor una determinada intensidad inversa que lo bloquee consiste 
en cerrar sobre él un condensador C, cargado previamente a una tensión U,, a través de una 
bobina L. La intensidad ¿¿ de descarga pasa por el tiristor hasta que contrarresta 1 y vacía 
después los portadores de la unión de control en pocos microsegundos, para circular luego 
por el diodo en antiparalelo. Hay que resaltar que ¡¿ no circula por el diodo mientras la 
intensidad en el tiristor ¿, no sea nula, porque la caída directa de tensión en este mantiene 
polarizado inversamente el diodo. 

El diodo pertenece en la mayoría de los casos al circuito principal y sirve para conducir 
intensidad reactiva. No hay que considerarlo normalmente como un componente auxiliar pa- 
ra el bloqueo. 

El componente de cierre del circuito LC está representado por el interruptor IN que 
realmente es un tiristor auxiliar o principal. 

El sistema puede reducirse en este caso a su equivalente Norton para el estudio de los 
transitorios en bloqueo. El peor caso para este circuito es aquel en que la admitancia Y, es 
nula, ya que el circuito de bloqueo necesitará derivar hacia sí toda la intensidad 1 que el 
sistema haría circular por el tiristor durante un tiempo superior al de apagado de este. Con 
esta hipótesis se tendrá 


la ip +ia=1I (5.5) 


pudiéndose suponer 1 constante durante el relativamente corto espacio de tiempo que duran 
los fenómenos de bloqueo. 

Existen muchos circuitos prácticos que funcionan con este principio, y el estudiado en el 
Apartado 18.3.3 tiene además el mismo circuito equivalente. En la Figura 5-11 se anticipa la 
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FIGURA 5-11 Bloqueo forzado de un tiristor por fuente inversa de intensidad (FIT). 


evolución de las variables principales. Se observa que el circuito de bloqueo proporciona un 
impulso de intensidad ¿, aproximadamente senoidal que circula por el conjunto tiristor-dio- 
do en sentido contrario a 1. La intensidad neta en el tiristor, I — i¿, empieza a disminuir a 
partir del cierre de IN en el instante t,, se anula en t, y la corriente invertida pasa desde ese 
momento por D hasta el instante t, en que se anula de nuevo, cortándose D y cambiando el 
circuito equivalente. 

El condensador necesario para proporcionar al tiristor un tiempo de bloqueo +; es, como 
muestra McMurray para un circuito similar [5-2], 


Th, 
C = 0,893 — (5.6) 
0; 


Se deducen de la observación de las curvas de la Figura 5.11 y pueden generalizarse a 
todos los circuitos en FII las siguientes conclusiones: 


a) El tiristor principal está sometido a una du/dt alta al final del periodo de bloqueo. Es 
necesario disponer una red RC amortiguadora para evitar la entrada en conducción. 
Empleando un tiristor principal de alta du/dt se minimiza el problema. 

b) El tiristor que provoca el bloqueo está sometido a una di/dt baja al entrar en condue- 
ción. Los tiristores modernos suelen soportarla sin dificultad. 

c) La tensión inversa aplicada al tiristor principal a bloquear es reducida, y alarga algo 
el tiempo de apagado respecto del necesario con FIT. 


Las Ecuaciones (5.4) y (5.6) solamente valen para los circuitos cuyo equivalente sea igual 
alos de las Figuras 5.10 y 5.11 respectivamente, pero dejan entrever cierta ventaja que en la 
práctica tienen los circuitos en FIL, en cuanto a tamaño de los componentes pasivos auxilia- 
res de bloqueo, frente a los circuitos en FIT. 
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5.6 GAMA DE CARACTERÍSTICAS Y CÁPSULAS DE LOS TIRISTORES 
UNIDIRECCIONALES 


Los tiristores unidireccionales u ordinarios suelen dividirse para su catalogación y venta 
en dos grandes grupos: los tiristores lentos, destinados normalmente a operar en circuitos 
alimentados con tensión alterna de red de 50 o 60 Hz (algunos fabricantes los llaman phase- 
control thyristor, o tiristores para control de fase, pues se destinan en su mayoría a rectifica- 
dores contrólados, reguladores de corriente alterna y similares), con tiempos de apagado de 
más de 40 pis; y los tiristores rápidos, destinados en su mayoría a inversores de bloqueo for- 
zado (llamados normalmente fast thyristor en el argot inglés), con tiempos de apagado infe- 
riores a los 40 ¡us y altas derivadas admisibles de tensión y de intensidad. La gama existente 
de intensidades, tensiones y cápsulas es amplísima (véanse [5.7] a [5.14]) y estas suelen agru- 
parse en componentes discretos (que contienen un único tiristor) y modulares (que contie- 
nen dos o más tiristores, o bien tiristores y diodos, en distintas configuraciones; véase la Fi- 
gura 4-4). Como resumen aproximado puede decirse que se dispone de las siguientes gamas: 


Tiristores de control de fase discretos 
Desde 6 A de intensidad media y entre 800 V y 1.200 V de pico repetitivo en cápsula 
TO-220 a 3.600 A y entre 5.000 V y 8.000 V en cápsula de disco con doble cara, y 
gamas intermedias con cápsulas similares a las citadas y de vástago roscado. 


Tiristores de control de fase modulares 
Desde 27 A de intensidad media y entre 400 V y 1.600 V de pico repetitivo a 500 A y 
1.600 V, y valores intermedios con cápsulas modulares muy variadas. 


Tiristores rápidos discretos 
Desde 85 A a 720 A de intensidad media y de 400 V a 1.200 V de pico repetitivo en 
cápsulas metálicas ajustadas a la disipación de potencia. 


Tiristores rápidos modulares 
Desde 230 A de intensidad media y entre 1.800 V y 2.700 V de pico repetitivo a 440 
A y entre 800 V y 1.200 V, y valores intermedios con cápsulas modulares muy va- 
riadas. : 
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Módulos tiristor/diodo rápidos, 200 A y hasta 1.200 V, serie IRK.F200, cortesía de IR 
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IRK.F200.. SERIES 


FAST THYRISTOR/ DIODE and 
THYRISTOR/THYRISTOR 


Features 

Fast turn-off thyristor 

Fast recovery diodo 

High surge capability 
Electrically isolated baseplate 
3000 Vays isolating voltage 
Industrial standard package 
UL E78996 approved YY 


Description 
These series of MAGN-A-pak modules are intended for 
applications such as sel-commutated inverters, DC 
choppers, olectronic welders, induction heating and 
atners wnere fast switching characteristics are required 


Major Ratings and Characteristics 


MAGN-A-pak'"" Power Modules 


Parameters IRK.F200.. 


zi 
upto1200 


-4010125 


IRK.F200.. Series 
Bultetín 127099 rev. C 03/01 


International 
_ IR Rectifier 


ELECTRICAL SPECIFICATIONS 
Voltage Ratinc 


Type number Code poak reverse vollago 


08 


I Voltage | VamalVona» maximum repetitivo | Vas. maximum non- 
repetiive peak rev. voltage 


IRK.F200- 


12 


Current Carrying Capacity 


Frequency f 


5OMz 630 


200—zZ 710 


“250042 E 530 


SODONZ 410 


0000hz E 300 


Recovery voltage Ve 50 


Voltage betore tur-on Vd. 0%, 


Rise of or siate curent ddr 5 


Caso temperatura ES 50 


ES 


| Equivalen values FONO ATUE ETE 


100.47 


On-state Conduction 


Parameter IRK.F200. 


Units | Conditions 


Maximurn average or-stata current 209 A 
Y Case temperature ES e 


190" condi 


juction. half sine wavo 


Maximum RSS oxuwront 444 A 


ich 


Moximum peak, one-cycla 7800, A 


1 10ms 


No voltage. 


non-repatitiva surgo current 8000 1 83m: 


| reapplica 


8400 
6700 


1= 10ms 


100% Ver 
resppticd 


Maximuen 1 for fusing 


No voltage 
reapplica 


1=83m8 


100% Via 
coappticd, 


Siousoidol half wava. 
initial T, 


sc 


EX Maximum Estos lusieg 


1= 010 10m5, no voltage respplied 


Vigon” Low leval yalua ol iveshola voltage 


ETA ay Sa Y 


Vivos” Mian Tevel value ol ivashold vollage 


an) Ty Tm. 


Low laval value al orestate slope resisiance 


ET ia 


rd: Ta 


High level value of orvelato slope resistance] 


Ea). Ty = Ty mar 


Maximum on-stale voltaga drop. 


la = SODA. Ty 


T mex 


10ms sine pulse 


Maximum holdieg current T 


Typical iatening current sE 


EXA 


124, Ra = 60, lg = 14 
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TOR Rectifier 


Switching 


Paramoter IRK.F200.. 


Maximum non-repatilive rate of rise 


Conditions 


Gale grive 20V, 2052, ls +m8, Vy; 
1,5 25%0 


Maximum racovery time. 


Tas 350A, oiat=25mus, Va =8ÓV, Y, 


Maximum Iurnof Une 


125*0, dira 25H da, 
200V/ps linear lo 80% Y, 


Ta =Ta0R Y) 


V¿= 50%, durét E 


Blocking 


Paramotor IRK.F200.. 


Concitions 


Maximum crilical rate oFrico of off=stato 3900 


voltage 


T,= 126"C, exponantiailo = 67% V, 


AR yy Conduction 


(The following table ahows tno incroment of thermal resistance A, y, when devices operale al diferent conduction angles than DC) 


Conduction angle Rectangular conduction 


El 


Ordering Information Table 


AMS isciation vollage 2000 


ELENA 


Maximum peak reverse ana ofstate E 
loahago current 


T) 5 125", rated Von Van Appliod 


Triggering 


Parameter IRK.F200. 


Maximum pesk gate poner ES 


Mayimun peak avaraga gate power, 10 


Maximun pee positivo gate current 10 


Maximuen ponk nayalivo gate voltage 


Max. DC gala cunent requited to igger 


DO gate volado required lo Inigger 


BO Gale current noto trigger 


DC gate voltage nollo trieger 


Thermal and Mechanical Specifications 


Device Code E 
1 


Modulstype 
Circultcorfiguration 
Fast SCR 
Currentrating Eryaw) (Orounded 
- Voltage codo Code 


- dyidtcode H=400V/s 


- 1, code Ks2049 
yS25p5 


100 Vary (Soo Voltage Ratings Table) 


Parameter IRK.E200. 


a oia 


T, Max storage temperalura range -401o 150 


alg 


Ruwo Max. lhermal resistanco, junciion to 0.125 


Per juncilon, DC operation. 


Ricas Max, thermal resistanco, case lo 


healsink. 


"Mounting sudtace fiat end greased 
Por module 


TT Mountingtorquo 410% MAP Io heatsink 


busbarto MAP. 


«brim) 


A MoA0UNg COmpound S recommenasd Thetorque 
bould ho recheckad añora period of 3hovis lo allow 
Tor tha spread ol Iho compound, Use ofcapislugs ts 
not racommendd. busbars showd bo used and 


Approximate weight 


500 (17.2) 


9102) 


ronesinod during Ushtaning. Thesads mast be 
IvbneatecuAin acomporad 


NOTE: To order the Optional Hardware see Bullotin 127900 


3 
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350 


300 A 


Qutline Table 


ES e ss +2) 


So z, 


16 
1 [Sn 
LU ao 


(635) 


y 


la 


Conduction Period 


Concucion ansia 


1 hearabo, soños-| 
| Persunction 
Tia des 6] 
EPA EAN 
50 100 150 200 250 300 360 


MS 


Maximum Average On-stale Power Loss (W) 


All dimensions in milimeters (inches) 
Dimensions are nominal e 


Full engineering drawings are availabla Averoge On-state Current (A) Average On-state Current (A) 
onrequest 


UL identification number for gate Fig. 2-  n-state Power Loss Characteristics Fig. 4- n-state Power Loss Characteristics 
and cathode wire UL 1385 


UL identification number for package 
UL 9avo 


Maximum Averaga Onstate Power Loss W) 


AtAny Roled Load Conditión Ana WIN] 
Rated Vag ADPIISO FollpwIng Surge. | 

1 í Initial T¡= 125 C 

y 9 60 Hz 0.0083 s| 
L+ o 


Maximum Non Repetive sulge Curren! 

| Versus Pulse Train Duration. Control. 
Of Conduetien Moy No! Be Mainiained. 
P Initial Y, =125 C 
No Voltage Reapptea 
[Rated Vermreapp ed 


IRKTE. IRKHF E IRKKF. IRKNF. 


a | Ph 
E ql 


(o): 
Qe 


11 
IRK.F200.. Sorios Py 


PE! AN 
Daunción 


IRK.F200.. Serles 
Per Junction 
3000 Fe SEE z 
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Fig. 5- Ma imum Non-Repetitive Surge Current Fig. 6 - Ma imum Non-Repetilve Surge Current 
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Em - 
(DC) = 0.126 K/W Esteady Sale Value. | 
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T 
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LesE 


Conduction P: 
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o 
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Capítulo 5. Tiristor unidireccional. Disparo y bloqueo 


Tiristor para control de fase, de 5.400 A y 5.500 V, tipo T 4021N, cortesía de EUPEC 


poes econ HO molan 


Datenblatt / Data sheet eupec 


Datenblatt / Data sheet 


Netz-Thyristor 
Phase Control Thyristor 


T 4021N 


Elokirischo Elgenschaen / Electrical properties 
Hachstzulassige Werle / Maxmurn reted values 


'Peñodiscas Vo? "Und Rúckwans-Splzenspersoanmung Vias Vivos 
¡epsútve peak lonwara off-stete and reverse voliages 


“Perioalscie Vowvárts- ung Rachnarts-Splzenspenapannung X Var 
topetitwo peak orwart o/f slato an rovorao vallagas 


Durchladal raraafohtivwen Trac 
maximum RMS on-atate current 


| Davergrenzatrom [tame 
average on-state current | 


Netz-Thyristor 

Phase Control Thyristor T 4021N 

Esetariecho Elgenachatten Electrical proportíos 

¡Craraerstsche Werte / Charscierisio vales 

Fumerdozer Ta Teran has ta 

GÍrcuN commtated tam-of time vas = 100. von” 0,87 Von 
jar > 20 Via dit 10 Aa 

4 Kemmbucnsiabe /47 leer O 

ina = Koa diia = 40 A 

VA =D Ve = 0D 


¡ecovorod charge 


Rocksiomapize Ta 
peak reverso recovery cunent ines hna di = 10 Aus 


SoRSLomGrenzwen TS 1 
surge ourent Ta 7 Tao, te = 10 ms | 


Vaz D.SVama, Ven 0.8 


nermische Elgenschanon / Thermal properties 


encasimegral Tio 1 
Pisalve 10 me 


[Kntsene Siromstenneit DINTEC 607475 z 
of onstate current Fo 502, lau e 9 A, loft = 6 Als 


Anungssteien Ta 7 Tomas, Vo = 0,87. Von 
Otoffstate vallager Skembucastate 18% etier M 


Cheraldariatache Were / Characteristic values. 
Durchiallspannung 
onslale vollage 


apa 
tresold vollage 


Tonerer Warmeniderstand Fosa 

Urermal resistance, junclion lo case beidseltg /Iuwo-sided. 8 = 180"sín 
beídoeitig /Iwo-sided, DO 

Anode /anode, DC 

Kothode /ca'hoge, DC 


Úberganga Warmewideraland Kohifache [enolin surface 
Inennal resistance, case lo heatsink elas / Ivo sided 
sineelig / englo-eided 


Hbchotzultesigo Sporsciciemperalur 
maximum junction temperature 
Beriebolemperalur q +125 
Operating temperalure 


0.7150) 


Entrderiand 
siope resistance mex. 0,142 
Darcisfksaninio 
onstate charactensilo 


YY AB 01,9 Oca 0 


092167 


Ansi - 1 5250.56 Y 
ale bigger current 


Trannirg 1237 w=5Y 
gate Iigger voltage 


Nidhlzundendar Sipvermtica . a 
¡gate ner-trigger cuert 145 Temas Yo 3 


holding current 


invasion ñ PST vo 0, Raz 100 
Iatohing curient lo = 3, díalet =86 Ms, l,= 20 ps 


PVorwárns- und Rúckwánis-Sperstora TE Toi 
forword ofstoto arrd reverse current vo =Vom. Ya = Var 


Zandvezos DINTEC 607478 
¡gate contralled delay time. Tn" 25 “Cia” 3A, digiat= 6 


BIP AC /SM TM, 2003-04-08, Preybilla 3. / Keller 


Pr SRNOMES A ROS 


Datenblatt / Data sheet eupec 


Machanieche Elgonschafton / Mechanical properties 


'Genñuse, siehe Aniago 
caso, 50 annex 


SrElement mt Orucrconta 
Si-peliet th pressure contact 


ArOIOSraR 
ciamplag force 


Sicuerensenitass Dada Ene 
Ona terminas Kalnode ¡Calhoe 


Gee 

vesight. 
Feischslrocke — 
ersepage distance: 
Sings 


vibration rexistance 


Mit olesem Datenblatt werden Malbietervauelemente spezilzlart, jedoch keine Elgenscnatan zugesicher:. Sie giltin 
Verbindung mil den zugehrigen technischen Erlauterungen. 


This cata sheet specifes semiconductor devices, but promises no craracteristics. ltis valid ín combination with the belonging 
leciinical notes, 
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Datenblatt / Data sheet 


Netz-Thyristor 
Phase Control Thyristor 


T 4021N 


max, 9172 


1: Anode/Anode 
2: Kathode/Cathode 
4; Gate 


5: Hilfskathode/ 
Cathode (control terminal) 


BIP-AC/SM TM, 2003-04-08, Przyblla y. / Keller 


Netz-Thyristor 
Phase Control Thyristor 


T 4021N 


Analytische Elemente des transienten Warmewiderstantias Z w40 
Analytical elements o! translent thermal impedance Z mue 


Pos.n 1 2 a 5 6 


peiasama | Fes CON |0.00r8s| o.00131 | 000057 | 0.00026 | 0.0000 


two-sided 


7. ls] 134 | 0.198 | 0.0398 ¿ 0.0081 | 0,0025 


Row CAY |0.00383 | 0,00037 | 0,00rs2 | 0,0050 | 0.0018 
anodenseilg 


ancde-sided 


Ta [9] 0,7295 | 0,1773 [0,0255 | 0,0068 


Rm CAN) ojo0014 | 0,1 156 | o.00s | 0,0015 


Tn ls] 075 9 [oo | 0007 | 
Pine 
| 4 


Zo = 2 Rm ]t=e * 
a 


kathodenseítig 
cathode-sided 


Analytische Funktion / Analytical function: 


218) 
Transientor Innoror Warmewidorstand fúr DC/ Trancient thermal impodanco Z wc = Ki) for DO 
Beldseiige Kumung / Two-sided cacling 
Anacensaitiga Kúblung / Anode-sided cooling 


Kethocenseitige ¡Uhlung / Cathode-sided cooling 
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Poner aectcants MAcLon, 


eupec 


Datenblatt / Data sheet 


Datenblatt / Data sheet 


Netz-Thyristor 
Phase Control! Thyristor 


T 4021N 


Grenzdurchlatkonnlinie /Limiting on-atate oaracteriatic iy tvn) 


Ty o Toda 


PO NEO 


Datenblatt / Data sheet eupec 


Netz-Thyristor 
Phase Control Thyristor 


T 4021N 


is [mA] 


Steuercharakteristik vo = Y (o) mit ZOndbereichen fúr Vo = 6 Y 
Gate characteristic va = f (la) with triggering area for Vo = 8 Y 


Hechstzuláscige Spitzensteuerverlustieistung / Maximum rated peak gate power dissipation: Po = (ta) 


a-20W/10m8 b-40Wims c-60VW0.S5ms 


Pe 


l 
01 


o 


Netz-Thyristor 
Phase Control Thyristor 


T 4021N 


alar lA 191 


Sperverzógerungsladung / Recovered chargo Q, = fCaldy 


TánTimas, VA=0,5 Var Vrav=0,8 Verne 


BIP AC /SM- TM, 2003-04-08, Preybila J. /Keller Sette/page 
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Netz-Thyristor 
Phase Control Thyristor 


T 4021N 


Rucketromspilzo / Peak reverso recovery current ln =1(-diídt) 


TyS Temo VR=0,5 Veras. Ven=0,5 Varo 


BIP AC/SM TM, 2003-04-08, Przybilla 3. / Keller Seite/page 


Capítulo 5. Tiristor unidireccional. Disparo y bloqueo 


Un tiristor de 100 A medios nominales tiene los siguientes parámetros que definen su sensibilidad 
| para el disparo por impulso de puerta: 


Upcmín co = 3,1 V 
Upcmáxsp = 1,0 V 
Ieminan = 0,38 A 
Ipmáxsp = 14 A 


Por otra parte, la potencia máxima entregable al circuito de puerta es de 2 W y las dos características ip — UpG 
límites se pueden aproximar a sendas resistencias de 4 Q y de 20 Q. 
Se pide: 


1) Dibujar sobre el plano ip — tpc las zonas de no disparo, de disparo incierto, y de disparo seguro permiti- 
do con impulso permanente de puerta. 

2) Elegir una recta de carga apropiada para realizar un circuito de disparo con aplicación permanente de la 
excitación y deducir la tensión y la resistencia del circuito excitador. 

3) Para la recta de carga anterior y suponiendo que un determinado tiristor individual tiene una característi- 
ca ip — Upo aproximable a una resistencia de 11 Q, calcular el punto de trabajo de puerta y la potencia 
entregada por el circuito de excitación. 

4) Elegir otra recta de carga con un 25% más de tensión en vacío que la anterior y que pueda ser aplicada en 
impulsos con un 50% de factor de trabajo (duty cycle). 


1) Las zonas pedidas se dan en la Figura 5-12 que se muestra a continuación. 


Upcmin co 


Disparo 
incierto 


Disparo 
seguro AS 


Urc máx SD 


No disparo 


a [a] 
(7) o 
x E 
Ó iS 
E E 


Ficura 5-12 Zonas de disparo y rectas de carga en el tiristor del Problema 5-1. 
Las curvas características se han simplificado como rectas. 


2) Se puede elegir una recta de carga que corte a los ejes en 0,8 A y 7 V, realizable con una pila de 7 V y una 
resistencia de 7 V/0,8 A = 8,75 (2, como indica el circuito de la Figua 5-7. 
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3) La recta de carga anterior y la característica de puerta aproximada por una resistencia de 11 2 definen, 
respectivamente, las ecuaciones 


y 
upo=71V= 084 ip (5.7) 
pc = 11 Q:ip (5.8) 


que resueltas dan el punto de cruce o de trabajo: 0,35 A, 3,9 V. 
La potencia entregada al tiristor por el circuito excitador es, por tanto, 


0,35 A-3,9 V = 1,3645 W (5.9) 
inferior a los 2 W máximos permitidos. 


4) Puede dejarse en principio la misma resistencia en serie con la puerta de 8,75 Q elegida en la solución de 
la pregunta 2). La nueva tensión de vacío de la recta de carga será 


TV-1,25=8,75 V (5.10) 
y la nueva intensidad de cortocircuito de la recta de carga 

8,75 V/8,750=1A (5.11) 
con lo que la ecuación de la recta de carga mueva es 


8,75 V 
LA 


Upo =8,75 V= a (5.19) 
que resuelta ahora con (5.8) da el nuevo punto de cruce o de trabajo: 0,44 A, 4,87 V. 

Al funcionar ahora la excitación con un factor de trabajo del 30%, la nueva potencia media entregada al 
tiristor por el circuito excitador es 


0,5(0,44 A-4,87 V) = 1,07 W (5.13) 
que sigue siendo inferior a los 2 W máximos permitidos. 


“| Un tiristor rápido con circuito de bloqueo forzado como el de la Figura 5-10 tiene una tensión de 
3 alimentación en su sistema equivalente, Us, de 500 V y la intensidad I que circula por él, en el 
momento de iniciarse el bloqueo mediante el cierre del interruptor IN, es de 100 A. Se supone que la inductancia 
L es lo suficientemente elevada para que durante todo el proceso de bloqueo no cambie apreciablemente su in- 
tensidad. La tensión U, del condensador C antes del bloqueo es de 400 V. Se pide: 


1) Calcular la tensión inversa de pico a la que queda sometido el tiristor en el instante 1, de cierre de IN. 

2) Calcular el valor mínimo de la capacidad C que asegura un tiempo de bloqueo ty de 15 ys. 

3) Con dicha capacidad, calcular la derivada de tensión a la que resulta sometido el tiristor durante el proce- 
so de bloqueo suponiendo, en concordancia con la constancia supuesta de la intensidad en L, que la ten- 
sión en el mismo crece linealmente y lo hace hasta el valor Us. 

4) Dibujar la evolución temporal de la tensión ánodo-cátodo del tiristor, 44, durante el proceso de bloqueo. 


1) Al cerrarse IN, la tensión inicial U, del condensador queda aplicada con signo negativo al tiris- 
tor, que ve por tanto un pico de tensión en el instante ty de 400 V. 

2) Bajo los supuestos del enunciado, y tras el instante ty, el condensador aumenta su tensión uy linealmente 
desde —400 V hasta 500 V al ritmo de carga del condensador dado por 


157 100 A-(t — tp) 
uc = 400 V+ ¡dí = 400 V y (5.14) 
o C 


to e 


Para que el tiempo ty transcurrido desde ty hasta el paso por cero de la tensión en t, sea superior a 15 jus, 
ha de cumplirse 


100 A-(t — to) 100 A-15 ps 
400 V 400 V 


3,75 pF (5.15) 
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3) La derivada de tensión resultante como consecuencia de la carga lineal del condensador supuesta es 


duc 400 V_ 26,7 V/ (616 
de 15 ps 4 


4) Durante el bloqueo la tensión ánodo-cátodo del tiristor sigue, de acuerdo con las respuestas 2) y 3), la 
evolución representada en la Figura 5-13. 


500 V 


o 


FIGURA 5-13 Evolución de la tensión u,g del tiristor durante el proceso de bloqueo en el Problema 5-2. 
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OTROS COMPONENTES ACTIVOS DE POTENCIA 


La familia de los tiristores contiene, además del tiristor unidireccional común estudiado 
en los Capítulos 4 y 5, otros dispositivos muy importantes que han sido creados para facili- 
tar y ampliar las aplicaciones, en unos casos, o para sacar el mayor partido de sus posibilida- 
des físicas, en otros. El GTO (Gate Turn-Off switch) nació para eliminar la necesidad de 
circuitos de bloqueo extras en aplicaciones de conmutación forzada y sigue empleándose 
por su robustez, sobre todo en el campo de la tracción en el ferrocarril, a pesar de la com- 
petencia del más moderno IGBT. El triac y los alternistores suponen la conjugación en un 
único componente bidireccional de una pareja de SCR en antiparalelo para empleo en el 
control directo de corriente alterna. El abaratamiento de los primeros en cápsulas plásticas 
de hasta 40 A ha propiciado su empleo masivo en reguladores y estabilizadores de alterna. 
EL ASCR (Asymetrical Silicon Controlled Rectifier) es un SCR o tiristor ordinario en el que 
se ha sacrificado la posibilidad de bloqueo inverso (innecesaria en muchas de las aplicacio- 
nes) para obtener mejoras en otras características. Es un componente más moderno que el 
GTO y el triac. 

Además de estos tiristores de potencia, también se han desarrollado variantes de co- 
rriente en torno al amperio utilizados en aplicaciones de muy baja potencia y como elemen- 
tos auxiliares de disparo eléctrico (SCS y DIAC) y por luz (tiristores fotosensibles). Aunque 
no disponibles en las redes comerciales ordinarias, hay que citar los tiristores y triacs de 
potencia excilados por diodo fotoemisor integrado desarrollados en Rusia, de hasta 160 A y 
1.200 V, con el propósito de facilitar el aislamiento galvánico de puerta en muchas aplica- 
ciones de media potencia. En esta línea, y mediante la excitación directa de la pastilla con 
fibra óptica, fabricantes japoneses y europeos han desarrollado tiristores de hasta 3.600 A y 
8.000 V. 

No se puede cerrar la descripción de los componentes activos de potencia sin prestar 
una atención mínima a las válvulas, todavía hoy empleadas en algunos ámbitos, especial- 
mente al tiratrón y al ignitrón. 
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6.1 EL TIRISTOR ASIMÉTRICO (ASCR) 


El hecho de que en numerosos circuitos de potencia el tiristor disponga de un diodo en 
antiparalelo ha propiciado el desarrollo hacia finales de los setenta de un nuevo tiristor en el 
que se ha sacrificado la capacidad de bloqueo conferida por la unión P1IN1 para obtener una 
conducción inversa libre con característica similar a la de un diodo de silicio. La estructura 
cristalina (Figura 6-1) tiene la capa N1 de espesor inferior a la del tiristor convencional y su 
vecindad con la capa Pl está fuertemente dopada. De esta forma se impide la formación de 
la zona de carga espacial y el estado de bloqueo en la unión P1N1 con tensión inversa aplica- 
da a los terminales ánodo y cátodo. 


A za e 
E Símbolos P Circuito 
equivalente 
c e : 


Dopado Dopado 


FIGURA 6-1 Símbolo y estructura interna del tiristor asimétrico (derecha) comparado con el 
tiristor convencional (izquierda). 


El espesor reducido de la capa N1 y su dopado más elevado libera parcialmente al tiris- 
tor asimétrico del compromiso tensión de bloqueo elevada-tiempo de bloqueo dinámico bajo, 
de manera que puede mejorarse una u otro, o ambos a la vez, respecto de los valores obteni- 
dos en un tiristor convencional. Asimismo es posible reducir las pérdidas en conducción di- 
recta debido a que el menor espesor de la pastilla origina una caída de tensión inferior. En la 
Figura 6-2 se representan sus características eléctricas. 

Estos tiristores son muy adecuados para la construcción de troceadores e inversores con 
elevada frecuencia de conmutación. El circuito de bloqueo forzado debe ser por fuente in- 
versa de intensidad (bloqueo FIL, Apartado 5.5.2). 

La intensidad media máxima de circulación por el diodo antiparalelo puede ser menor 
que por el tiristor y es especificada por el fabricante. También puede ser diferente la resis- 
tencia térmica pastilla-cápsula funcionando como diodo que funcionando como tiristor (nor- 
malmente menor en este caso), detalle a tener en cuenta si se quiere hacer un cálculo fino 
del calentamiento dinámico de la pastilla. 
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En conducción directa 


U directa de trabajo 


U dir. de pico repetitivo 
Encotolecón U directa de pico Único 
inversa 


U directa de ruptura 


FIGURA 6-2 Característica Uyc — ia del tiristor asimétrico y valores característicos de tensión. 
Compárese con la característica de un tiristor ordinario, Figura 4-6. 


Los tiristores asimétricos se fabrican en una gama de intensidades y tensiones algo infe- 
rior a la de los tiristores unidireccionales ordinarios explicada en el Apartado 5.6. Van de 
unos 50 A a 650 A medios y de unos 1.400 Y a 3.300 V de pico repetitivo, y existen variantes 
especialmente rápidas en el disparo (que soportan muy elevada di,/dt) y en el bloqueo. Las 
cápsulas suelen ser de vástago roscado para las intensidades inferiores y de disco de doble 
cara de refrigeración para las superiores. 


6.2 EL TIRISTOR BLOQUEADO POR PUERTA (GTO) 


Es un tiristor con posibilidad de ser bloqueado mediante un impulso de corriente negativa 
en la puerta, sin necesidad de la resistencia limitadora de ánodo que se describirá para el SCS. 


6.2.1 Estructura interna del GTO 


La posibilidad antedicha del GTO se basa en una geometría de la zona de puerta tal que 
la influencia de esta sobre el resto de la pastilla es mayor que en el tiristor convencional. 
Para ello se ramifica el cátodo por gran parte de la zona de puerta mediante una técnica de 
interdigitación ilustrada en la Figura 6-3, de manera que la polarización negativa de la puerta 


Ficura 6-3 Vista de una pastilla de GTO por el lado del cátodo mostrando este terminal 
interdigitado sobre el de puerta, cuyo objeto es aumentar la influencia de esta sobre la concen- 
tración de portadores y facilitar así el bloqueo. Cortesía de International Rectifier. 
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extrae más fácilmente los portadores que saturan la unión de control cesando el proceso re- 
generativo que mantiene el estado de conducción. 

El GTO se inició en la década de los sesenta, pero no se han conseguido componentes 
útiles comercialmente hasta la de los setenta. Su estructura básica, símbolo y característica 
Uac — Í, aparecen en la Figura 6-4. En conducción tiene más caída de tensión que el tiristor 
convencional (unos 2,7 V frente a 1,7 V, debido al mayor espesor exigido en la pastilla para 
optimizar el apagado por puerta) y el mecanismo de disparo es muy parecido. No obstante, 
el fabricante suele recomendar mantener cierto nivel de corriente positiva en la puerta du- 
rante el periodo de conducción para asegurar que toda el área de la pastilla se halla en con- 
ducción. El tiempo de disparo es de 4 a 8 ys y el de bloqueo de 8 a 25 ys, y se necesita 
extraer por puerta una intensidad de hasta un tercio de la que circula por ánodo. Estos valo- 
res dependen del modelo y de la propia intensidad de ánodo. Como es necesario prever que 
esta sobrepase el valor nominal del componente, teniendo que asegurarse que puede efec- 
tuarse el bloqueo durante tal sobrecarga, el circuito desexcitador de puerta no resulta pe- 
queño. Á pesar de ello, el hecho de no necesitar componentes de potencia auxiliares para el 
bloqueo ha hecho del GTO un componente apreciado en convertidores de gran potencia 
cuando se busca, sobre todo, seguridad de funcionamiento y robustez ante sobrecargas como 
es el caso de las locomotoras eléctricas. No obstante, y a medida que el IGBT alcanza mayo- 
res intensidades y tensiones y se mejora su control, en los nuevos diseños de gran potencia 
este transistor compite bien con el GTO por su mayor sencillez de manejo. 


Ánodo : 
la 


de Uac 
Puerta Ac 
O 


Ó 
Cátodo 


FiGuURA 6-4 GTO: estructura básica, símbolo y característica Uac — ia de la variante 
«simétrica». 


Lo mismo que el tiristor convencional, el GTO puede realizarse en variante asimétrica 
con conducción libre en sentido inverso. La anulación del diodo P1N1 se efectúa de forma 
similar que en aquel, es decir, introduciendo una zona de alto dopado N1+, que además 
puede ser distribuida en pequeñas islas (véase la Figura 6-5). El GTO asimétrico puede me- 
jorar algunas características de conducción directa y de bloqueo, pero los fabricantes no sue- 
len caracterizar el diodo interno antiparalelo. Por tanto, debe ser empleado normalmente 
con un diodo antiparalelo o en serie externo. 


6.2.2 Excitación y bloqueo del GTO 


El GTO se excita de forma análoga a un tiristor convencional y se bloquea aplicando 
entre puerta y cátodo un impulso de corriente negativo que propicia el vaciado de portado- 
res en la zona de control y extingue el estado de regeneración de pares electrón-hueco que 
mantiene encendido a todo tiristor. Si la potencia del impulso de disparo es pequeña y simi- 
lar a la del tiristor ordinario, la del impulso negativo de bloqueo debe ser, por el contrario, 
muy elevada. El fabricante la especifica en intensidad, tensión y duración, y puede llegar a 
necesitarse intensidades del orden de hasta un tercio de la intensidad de ánodo, aunque de 
una duración de pocos microsegundos. 
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FIGURA 6-5 a) Estructura de un GTO simétrico. b) Estructura de un GTO asimétrico (sin ca- 
pacidad de bloqueo inverso). 


Conviene considerar que, aunque el GTO no exige componentes auxiliares para provocar 
el bloqueo vía circuito de potencia, como en el caso del tiristor, sí suele necesitar una red 
acicaladora que permita derivar la corriente de ánodo sin provocar sobretensiones en el cir- 
cuito anejo que destruyan el componente. Estas redes ya se han ilustrado en la Figura 3-8 
para los transistores. En circuitos de gran potencia como los que se construyen con GTO, 
solo la tercera red suele usarse, pues permite controlar la tensión máxima y la derivada de 
tensión en el semiconductor (du/dt = 1,/C). Cuando la carga es muy inductiva, el límite de 
la frecuencia de conmutación puede estar marcado por la potencia que es razonable disipar 
en la red protectora, más que por los tiempos de disparo y bloqueo del GTO. Esta observa- , 
ción es válida para cualquier semiconductor de potencia empleado en un circuito y, por tan- 
to, es necesario tener en cuenta que la frecuencia máxima de conmutación de un circuito 
electrónico de potencia está condicionada por la rapidez del semiconductor disponible, por 
una parte, y por la propia topología y funcionamiento del circuito de potencia, por otra”. Así, 
los FET disponibles hoy, enormemente rápidos, han obligado a investigar sobre circuitos 
resonantes (que conmutan con intensidad baja, disminuyendo las pérdidas de conmutación) 
para poder elevar la frecuencia de las fuentes conmutadas por encima de los 100 kHz 


61 Se insiste aquí en que el problema de procurar un camino alternativo a la corriente de un semiconductor de potencia 
que se corta no es específico del GTO sino general. Aun cuando la Electrónica de Potencia cuente algún día con interruptores 
prácticamente ideales, que consigan la anulación de grandes corrientes en tiempos despreciables y con mínima energía de con- 
trol, el circuito de potencia en el que estén montados deberá prever un camino alternativo para tal corriente sin que ello produz- 
ca sobretensiones altas ni otros efectos negativos. Puesto que las inductancias parásitas de los conductores no se pueden eliminar 
totalmente, y son relativamente tanto más elevadas cuanto mayor es la potencia del equipo, no existe solución perfecta al proble- 
ma expuesto y siempre se debe adoptar un compromiso entre velocidad de conmutación, derivadas de intensidad y sobretensio- 
nes. Este problema hace, por otra parte, que el interés de un interruptor ideal muy potente y ultrarrápido (capaz de abrir y 
cerrar miles de amperios y miles de voltios en menos de 1 j1s) sea menos importante, desde el punto de vista de la aplicación, 
que el de conseguir altas tensiones e intensidades y, sobre todo, robustez. 

Por otra parte, téngase en cuenta que las enormes derivadas de intensidad y de tensión involucradas en la conmutación 
rápida de un semiconductor de gran potencia (que pueden sobrepasar 1.000 4/us y 1.000 V/us; véanse las derivadas soportables 
en disparo por el tiristor asimétrico ACR3008G33 mostrado en 6.6) tienden a producir una emisión electromagnética problemá- 
tica para el propio circuito de. control y para los aparatos electrónicos circundantes. Por ello los interruptores sólidos actuales a 
veces se emplean por debajo de sus posibilidades de rapidez de conmutación, aun tras adoptar redes acicaladoras apropiadas, 
para rebajar los efectos de los transitorios. Aquí reside una de las ventajas de aplicación del IGBT inteligente de características 
programables glosado en 3.5.2, Fotografía 3-5. 
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FOTOGRAFÍA 6-1 Conjunto de GTO y diodos 

asociados listo para ser sumergido en un tan- 

que con líquido refrigerante. Cortesía de GEC 
Alsthom. 
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y aprovechar la rapidez de dichos interruptores. Dicho de otro modo, y como se amplía en 
la nota 6-1, el corte ultrarrápido de la intensidad de una rama de un circuito de potencia 
(supuesto un semiconductor que lo realice y dada la inevitable inductancia serie en dicha 
rama, al menos la parásita del cableado) debe ir acompañado de un diseño apropiado del 
resto del circuito para permitir dicho corte sin provocar excesivas tensiones, intensidades, 
derivadas de tensión ni derivadas de intensidad en el semiconductor agente y en otros com- 
ponentes. 

En la Figura 6-6 se representan las variaciones de las intensidades y tensiones de ánodo 
y de puerta durante el proceso de bloqueo de un GTO. Durante el intervalo t, la región de 
puerta se vacía de portadores, comenzando a disminuir la intensidad de ánodo al final del 
mismo. Se llama tiempo de almacenamiento. La intensidad negativa de puerta crece lenta- 
mente (en términos relativos) debido a la inductancia parásita en el control. 


Red 


protectora 
a UE LO00N ES 
Le 
la AE 0,9 Uac acicalador 
/ 
peo a . 
dt Cc 


1 ys 


FiGURA 6-6 Bloqueo de un GTO. Valores típicos para un componente de 800 A y 1.500 V 
asociado a una red protectora. Lp representa la inductancia parásita de la misma. 


El intervalo £, o tiempo de caída es el que transcurre desde que la intensidad de ánodo 
disminuye al 90% de su valor inicial hasta la entrada en funcionamiento efectivo de la red 
protectora o acicalador. Este retraso, que se debe a la inductancia parásita Lp asociada a los 
conductores y componentes de dicha red y al tiempo de recuperación directa del diodo, de- 
be minimizarse porque la disipación instantánea durante él es alta debido a la coexistencia 
de intensidad de ánodo y tensión ánodo-cátodo elevadas. Para ello hay que reducir las longi- 
tudes de las interconexiones y emplear un diodo rápido y un condensador con baja inductan- 
cia serie. 

El intervalo t¿ está determinado por los valores de la intensidad de ánodo a bloquear 
y del condensador C. No debe ser inferior a cierto valor para que la disipación instan- 
tánea en la pastilla no alcance un valor destructivo. Durante dicho intervalo circula un resto 
de intensidad anódica por la capacidad parásita ánodo-cátodo del GTO no mostrada en el 
circuito. 
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6.2.3 Gama de características y cápsulas de los GTO 


El GTO es un componente que comercialmente se ha destinado a intensidades y tensio- 
nes elevadas. Se dispone de componentes de hasta 250 A medios y 1.300 V de pico repetiti- 
vo con capacidad de bloqueo directo e inverso, y de hasta 3.000 A y 4.500 V con capacidad 
de bloqueo directo exclusivamente, o GTO asimétrico. Las cápsulas son ordinariamente de 
disco con doble cara de refrigeración, como las ya vistas en los diodos de potencia y en los 
tiristores ordinarios, y modulares paralelepipédicas. Dada la complejidad del circuito de 
control impuesta por la extracción de corriente significativa en el bloqueo, en algunos casos 
se fabrican los GTO integrando en estas cápsulas buena parte del circuito de excitación, co- 
mo se puede ver en la Fotografía 6-2. 


Forocraría 6-2 Módulo GTO con cápsula paralelepipédica abierta mostrando parte del cir- 
cuito de excitación. Cortesía de GEC Alsthom. 


6.3 EL TIRISTOR BIDIRECCIONAL: TRIAC Y ALTERNISTOR 


La aplicación del tiristor convencional al campo de la corriente alterna mediante parejas 
en antiparalelo indujo a los investigadores a desarrollar otro tiristor más apto para conduc- 
ción controlada en dicho campo. El TRIAC (Triode AC semiconductor) es un semiconductor 
capaz de bloquear tensión y conducir corriente en ambos sentidos entre los terminales prin- 
cipales Tl y T2. Está preparado para operar en aplicaciones de corriente alterna de 50 Hz y 
60 Hz. Su estructura básica, símbolo y curva característica aparecen en la Figura 6-7. Es un 
componente simétrico en cuanto a conducción y estado de bloqueo, pues la característica en 
el cuadrante 1 de la curva uy, — ¿yo es casi igual a la del cuadrante III. Tiene unas fugas 
en bloqueo y una caída de tensión en conducción prácticamente iguales a las de un tiristor y 
el hecho de que entre en conducción, si se supera la tensión de ruptura en cualquier sentido, 
lo hace casi inmune a destrucción por sobretensión si la carga limita la corriente. 

La estructura contiene seis capas, aunque funciona siempre como un tiristor de cuatro. 
En sentido T2T1 conduce a través de PINI1P2N2 y en sentido TIT2 a través de P2NIPINA4, 
La capa N3 facilita el disparo con intensidad de puerta negativa. 

La complicación de la estructura del triac lo hace más delicado que un tiristor unidirec- 
cional en cuanto a soportar di/dt, du/dt y sobreintensidades. De hecho, no admite operar con 
frecuencias de red superiores a 60 Hz por la elevación que ello supone en los dos primeros 
parámetros antedichos; de ahí que se hayan desarrollado tiristores bidireccionales similares a 
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FIGURA 6-7 Triac o alternistor: estructura, símbolos y característica pop, — tp3. 


los triacs pero fabricados para funcionar a frecuencias medias (400 Hz a 2 kHz) que se lla- 
man alternistores. En ellos se han acortado los tiempos de recombinación de portadores para 
que la estructura adquiera antes las propiedades de bloqueo tras los estados de conducción. 


6.3.1 Modos de conducción y de disparo del triac y alternistor 


El triac y el alternistor pueden ser disparados en cualquiera de los dos cuadrantes 1 y HI 
mediante la aplicación entre los terminales puerta y T1 de un impulso positivo o negativo. 
Esto le da una facilidad de empleo grande y simplifica mucho el circuito de disparo. Veamos 
cuáles son los fenómenos internos que tienen lugar en los cuatro modos posibles de disparo. 


Modo I+: Terminal T2 positivo respecto a Tl. Intensidad de puerta entrante. 


Funcionan las capas PLNIP2N2 como tiristor con emisor en cortocircuito, ya que la 
metalización del terminal del cátodo cortocircuita parcialmente la capa emisora N2 con 
la P2. 

La corriente de puerta circula internamente hasta Tl, en parte por la unión P2N2 y 
en parte a través de la zona P2 (Figura 6-8). Se produce la natural inyección de electro- 
nes de N2 a P2, que es favorecida en el área próxima a la puerta por la caída de tensión 
que produce en P2 la circulación lateral de corriente de puerta. Esta caída de tensión se 
simboliza en la figura por signos + y —. 

Parte de los electrones inyectados alcanzan por difusión la unión P2N1, que bloquea 
el potencial exterior, y son acelerados por ella iniciándose la conducción. 


Modo 1—: Terminal T2 positivo respecto a Tl. Intensidad de puerta saliente. 


El disparo es similar al de los tiristores de puerta de unión. Inicialmente conduce la 
estructura auxiliar PINIP2N3 y luego la principal PIN1P2N2. 

El disparo de la primera se produce como en un tiristor normal actuando Tl de puer- 
ta y P de cátodo. Toda la estructura auxiliar se pone a la tensión positiva de T2 y polariza 
fuertemente la unión P2N2 que inyecta electrones hacia el área de potencial positivo. La 
unión P2N1 de la estructura principal, que soporta la tensión exterior, es invadida por 
electrones en la vecindad de la estructura auxiliar, entrando en conducción. 


Modo 11 +: Terminal T2 negativo respecto a Tl. Intensidad de puerta entrante. 


El disparo tiene lugar por el procedimiento llamado de puerta remota. Entra en con- 
ducción la estructura P2N1PIN4. 

La inyección de electrones de N2 a P2 es igual a la descrita en el modo I+. Los que 
alcanzan por difusión la unión P2N1 son absorbidos por su potencial de unión, haciéndose 


Capítulo 6. Otros componentes activos de potencia 


Estructura T20 
auxiliar 


Ri 


+ Usa 


Modo lll+ Modo lll- 


Ficuka 6-8 Funcionamiento del triac y el alternistor en cuatro modos. 


más conductora. El potencial positivo de puerta polariza más positivamente el área de la 
unión P2N1 próxima a ella que la próxima a TL, por lo que se provoca una inyección de 
huecos de P2 a N1 que alcanza en parte la unión N1P1 encargada de bloquear la tensión 
exterior y se produce la entrada en conducción. 


Modo MI —: Terminal T2 negativo respecto a T1. Intensidad de puerta saliente. 


También se dispara por el procedimiento de puerta remota, conduciendo las capas 
P2NI1PINA4. 

La capa N3 inyecta electrones en P2 que hacen más conductora la unión P2N1. La 
tensión positiva de Tl polariza el área próxima de la unión P2N1 más positivamente que 
la próxima a la puerta. Esta polarización inyecta huecos de P2 a N1 que alcanzan en par- 
te la unión NIP] y la hacen pasar a conducción. 


Los cuatro modos de disparo descritos tienen diferente sensibilidad a la excitación, sien- 
do los modos 1+ y IM— los más sensibles, seguidos de cerca por el 1=. El modo HI + es el 
de disparo más duro y debe evitarse su empleo en lo posible. 

El fabricante facilita datos de características eléctricas en bloqueo, conducción y de dis- 
paro por puerta de forma similar a lo explicado para el tiristor unidireccional. 


6.3.2 Pastilla semiconductora, gama de características y cápsulas de triacs 
y alternistores 


La pastilla se fabrica a partir de un sustrato tipo N mediante un proceso de dopados 
sucesivos similar al empleado en los tiristores. Se utilizan máscaras para el dopado selectivo 
de las áreas que darán lugar a las zonas N2, N3 y N4. En la Figura 6-9 puede verse una 
pastilla seccionada por un plano diametral. El espesor se ha exagerado por claridad. 

Los triacs se fabrican para intensidades desde algunos amperios hasta unos 40 A eficaces 
con tensiones desde 400 V hasta 1.000 V de pico repetitivo. Las cápsulas comenzaron siendo 
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FIGURA 6-9 Sección de la pastilla semiconductora de un triac o alternistor. 


metálicas, como la de montaje por inserción a presión (press fit) descrita en la Figura 6-10-a 
y pensada para fabricación de grandes series, para pasar más tarde a utilizarse las cápsulas 
híbridas metal-plástico como la TO-220 (en triacs de 6 Aa 15 A eficaces), la TOP-3 (de 25 A 
a 40 A) y la RD 91 (de 30 A a 40 A) con terminales faston, que abarataron enormemente 
estos componentes contribuyendo a su empleo masivo. En cápsula metálica de vástago ros- 
cado TO-48 y TO-65 se fabrican triacs de 15 A a 60 A y de 200 V a 1.000 V. Los alternistores 
se fabrican en las mismas gamas y cápsulas antedichas para los triacs a las que se añaden 
dispositivos de 100 A a 200 A eficaces y de 100 V a 1.200 V de pico repetitivo en cápsulas 
metálicas de vástago roscado tipo TO-94 y TO-93. 


Terminal T2 


aislante 


Terminal T1 


Cobre 


a) e) 
FIGURA 6-10 Cápsulas empleadas en triacs y alternistores de 8 A a 200 A. a) Sección de triac con cápsula de inserción 
a presión (press fit). b) Cápsula TO-220. c) Cápsula TOP-3. d) Cápsula RD-91. e) Cápsula TO-65. f) Cápsula TO-94, 

£g) Cápsula TO-93. . 
6.4 OTROS TIRISTORES. TENDENCIAS 
6.4.1 El tiristor fotosensible de pequeña y gran potencia 
Tiristores fotosensibles pequeños 


La acción combinada de la tensión ánodo-cátodo, la temperatura y la radiación electro- 
magnética de longitud de onda apropiada puede provocar, en un tiristor con una cápsula 
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preparada para la penetración de esta, la elevación de la corriente de fugas de la pastilla por 
encima del valor crítico y forzar el disparo. 

El poder energético de la radiación electromagnética disminuye al aumentar la longitud 
de onda, pero el grado de penetración en el cristal semiconductor sobre el que incide 
aumenta, de forma que hay una longitud de onda 4, óptima para la cual se produce un máxi- 
mo en la respuesta del tiristor: 


Corriente de fugas 


Potencia radiante incidente 


o, más abreviadamente, respuesta corriente/luz. Para valores superiores de A, la respuesta 
baja por disminución del poder energético y para valores inferiores también baja por dismi- 
nución de la penetración. El resultado es una curva de respuesta acampanada que puede 
verse en la Figura 6-11, en la que se compara con la sensibilidad del ojo humano y con los 
espectros de emisión de lámparas de iluminación corrientes, 
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FiGuRA 6-11 Espectro de respuesta corriente/luz en un tiristor fotosensible comparada con la 
sensibilidad el ojo humano y con el espectro de emisión de lámparas fluorescentes y de fila- 
mento incandescente. 


Los tiristores preparados para ser disparados por luz o tiristores fotosensibles (Light Acti- 
vated SCR o LASCR; véase su símbolo en la Figura 6-12) suelen comercializarse en pequeña 
potencia y se utilizan como elementos de control todo-nada. En la Figura 6-13 se muestran 
dos tipos de encapsulado para tiristores fotosensibles, uno de ellos aglomerado en un mate- 
rial transparente formando un objetivo óptico de gran ángulo, muy apto para control con luz 
difusa, y el otro encapsulado en metal con una pequeña ventana-lente, apropiado para detec- 
tar haces estrechos de luz. 


Tiristores fotosensibles de potencia 


Uno de los problemas a resolver en gran parte de los circuitos de disparo de los tiristores 
es su aislamiento galvánico respecto de la fuente de energía general para que puedan seguir 
en tensión las evoluciones del cátodo del dispositivo al que sirve. Bien es cierto que en apa- 
ratos donde se busca la máxima simplificación y solo hay un tiristor, o varios con el cátodo 
unido, suele acoplarse el circuito de disparo directamente, dejando al transformador de ali- 
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FIGURA 6-12 Tiristor fotosensible. Estructura, 
símbolo y característica Up — /p. Para ejempla- 
res pequeños con puerta accesible para posible 
disparo eléctrico ordinario, se elimina del símbo- 
lo la flechita de puerta. Para ejemplares grandes 
disparados por fibra Óptica exclusivamente se 
eliminan las flechitas superiores. 
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FIGURA 6-13 Influencia del ángulo de incidencia en la respuesta de un tiristor fotosensible 
pequeño con dos tipos de encapsulado. 


mentación del mismo la misión de aislarlo galvánicamente de su fuente. En general, el pro- 
blema del aislamiento del circuito de disparo suele resolverse para pequeñas potencias con 
transformadores de impulsos y, para grandes potencias, mediante fuentes flotantes indivi- 
duales aisladas, circuitería generadora del impulso adecuado y un dispositivo desencadenan- 
te del disparo. Este dispositivo es a menudo un diodo o transistor fotosensible comandado 
por una fibra óptica. Véase esta solución clásica en la Figura 7-30 (en 7.2.3). , 

La anterior problemática resulta enormemente simplificada si el propio tiristor de poten- 
cia a excitar es fotosensible, pues para dispararlo no hay más que dirigir a él una fibra óptica 
(aislante eléctricamente por su naturaleza vítrea o plástica) desde un circuito de control que 
puede estar a potencial de tierra. Otra solución consiste en un tiristor fotosensible en cuya 
cápsula se integra un diodo fotoemisor accesible por dos terminales, obviamente aislados 
galvánicamente de los terminales de potencia. En el mercado de tiristores existen compo- 
nentes fotosensibles de la primera clase (excitados directamente por fibra óptica) de varias 
marcas importantes pensados principalmente para convertidores aplicados a la transmisión 
de corriente continua en alta tensión, de los que nos ocuparemos en el párrafo siguiente, y 
son menos habituales los de la segunda clase (los que integran un optoacoplador). No obstan- 
te, y dentro de esta clase, se han desarrollado en Rusia”? ramas de dos tiristores fotosensi- 
bles en serie, con diodos fotoemisores integrados, de hasta 160 A medios y 1.200 V de pico 
repetitvo en cápsulas modulares apilables, así como triacs fotosensibles con diodo fotoemisor 
integrado de hasta 80 A eficaces y 1.200 V de pico repetitivo en cápsulas metálicas de torni- 
llo. Tales componentes resultan muy apropiados sobre todo para su empleo en equipos, co- 
mo los estabilizadores de tensión alterna mediante cambio de tomas en carga, donde pueden 
existir muchos tiristores a potenciales distintos. En la Figura 6-14 se muestran dibujos de las 
cápsulas, esquemas y terminales de las citadas gamas. 


$2 Tas gamas citadas se han extraído de catálogos de SOVELECTRO-MOSKVA-SSSR, 1/4, Degúninskaya, Moscú 
127486, URSS, y de ELECTROTECHNIKA SSSR, Krasnokazarmennaja str., 12, Moscú 111250, URSS, consultados en las jor- 
nadas con entidades rusas organizadas en Madrid por ASINEL, MATEEEC, en noviembre de 1993. 
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FicuRa 6-14 Reproducción facsímil de figuras de catálogos de las entidades SOVELECTRO-MOSKVA-SSSR y ELECTRO- 
TECHNIKA SSSR, respectivamente, mencionadas en la nota 6-2, que muestran cápsulas, circuitos y terminales de triacs de 80 A 
y 1.200 V (a) y de tiristores de 160 A y 1.200 V (b) fotoacoplados. 


Volviendo a los tiristores de potencia fotosensibles disparados directamente por fibra óp- 
tica, y como se acaba de apuntar, han sido las aplicaciones de elevada intensidad y tensión, 
en las que se necesita asociar muchos interruptores en serie, las que han impulsado el desa- 
rrollo de estos dispositivos por la simplificación del disparo que comportan. Se trata de com- 
ponentes de la mayor potencia disponible hoy, con pastillas discoidales de unos 100 mm 
aprovechadas fundamentalmeñte en tensión, que barren de 2.500 A a 3.600 A de intensidad 
media y de 5.500 V a 8.000 V de tensión de pico repetitivo. Con pocas diferencias construc- 
tivas entre los escasos fabricantes que los comercializan (EUPEC, Mitsubishi, Toshiba), la 
estructura de la pastilla semiconductora es la de un tiristor ordinario para control de fase con 
algunas mejoras en la región de puerta. En el centro se modifica un área pequeña para ser 
activada por la luz de una fibra óptica (tiristor fotosensible piloto) desde la cual se extiende el 
estado de conducción al resto de la pastilla [6-21][6-22); véase la Figura 6-15. Alguna marca 
[6-25] integra asimismo protección contra sobretensión asegurando que a partir de un deter- 
minado voltaje entre ánodo y cátodo una zona de la pastilla entra en conducción extendién- 
dose su estado al resto de forma segura y evitando la destrucción del componente (supuesto 
que la intensidad está limitada por el equipo). 


Contacto de cátodo Radiación luminosa 


(tiristor piloto) Recubrimiento 
antirreflectante 


Contacto de ánodo 


FicuKA 6-15 a) Cápsula abierta que muestra la pastilla semiconductora de un tiristor activado directamente por fibra ópti- 
ca. Cortesía de eupec-Infeneon [6-25]. b) Distribución de capas de la pastilla semiconductora en la zona central o del tiristor 
piloto fotosensible. Cortesía de Mitsubishi [6-21]. Las leyendas de la figura b se han traducido y simplificado. 
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6.4.2 Otros tiristores pequeños (SCS) 


Paralelamente al tiristor convencional, al triac y al tiristor fotosensible se han desarrolla- 
do otros semiconductores de control todo-nada que se basan en el mismo proceso regenera- 
tivo de la estructura PNPN explicado para aquellos. Su empleo es mucho más restringido 
que el de los otros tiristores y suele limitarse a circuitos de control. La intensidad manejada 
no suele pasar de 7 A. 


El SCS (Silicon Controlled Switch) 


Como puede apreciarse en la Figura 6-16, su estructura es como la de un tiristor pero 
tiene, además del terminal PC (puerta catódica) conectado a la capa P2, otro terminal PA 
(puerta anódica) conectado a la capa N1. El funcionamiento es similar al del tiristor conven- 
cional con la salvedad de que también puede dispararse mediante un circuito conectado en- 
tre A y PA que produzca un impulso de intensidad saliente por este terminal. Puede asimis- 
mo bloquearse con un impulso entrante en PA, 
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Ficura 6-16 Tiristor SCS (Silicon Controlled Switch): estructura interna, símbolo y caracterís- 
ticas Uac — las 


La sensibilidad de disparo es mucho mayor en la puerta de cátodo que en la de ánodo, 
pues mientras aquella dispara con intensidades del orden de 2 A, esta necesita 2 mA. El 
disparo por puerta de ánodo es un fenómeno simétrico al explicado para disparo por puerta 
de cátodo, en el que los papeles de electrones y huecos se han intercambiado. 

El bloqueo por impulso positivo en PA se basa en la polarización inversa a que queda 
sometida la unión P1IN1, que deja automáticamente de conducir. El tiempo de apagado es 
de 1 us a 10 ps, mucho menor que el de un tiristor rápido, que necesita de 5 us a 30 pus. 
También es posible el bloqueo mediante un impulso negativo entre PC y C, pero se necesita 
una resistencia exterior que limite la corriente de ánodo a un valor adecuado. 

La intensidad de ánodo máxima de estos semiconductores no suele pasar de 1 A. Se em- 
plean en contadores de anillo, multivibradores y generadores de impulsos que manejen cier- 
ta potencia. 


Tiristores de ayuda al disparo 


A la par del desarrollo de los triacs, componentes, como se ha visto, destinados a simplifi- 
car el control de potencia en circuitos de corriente alterna, se han creado tiristores de pe- 
queña corriente que simplifican también el diseño del circuito de disparo de aquellos. El 
diac (Diffused silicon AC trigger diode), tiristor de tres capas principales y dos auxiliares, es 
uno de ellos. Triac y diac permiten montar reguladores de corriente alterna, como los em- 
pleados en aparatos domésticos (reguladores de lámparas y de velocidad de molinillos, bati- 
doras, ventiladores, taladradoras, etc.), realmente simples con ayuda de algunos condensado- 
res y resistencias. Se remite al lector al Apartado 18.3.2 para el estudio del diac. 
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6.4.3 Tendencias en el desarrollo de tiristores 


Aunque su empleo se ha visto desplazado en gran medida por los IGBT (sobre todo en 
los inversores de bloqueo forzado), los tiristores en sus distintas variantes siguen siendo 
apreciados como los semiconductores de potencia por excelencia en aplicaciones asociadas a 
corriente alterna (compensadores de reactiva y de fase en líneas de media y alta tensión, 
convertidores de cabecera y final de línea en transmisión de energía eléctrica en c.c. de alta 
tensión, rectificadores controlados, estabilizadores de tensión por cambio de tomas, regula- 
dores de tensión por control de fase, etc.). 


Tiristores con puerta FET 


En los primeros noventa algunos fabricantes de tiristores, entre ellos Siemens, intentaron 
fabricar dispositivos con muy baja corriente de excitación incorporando a la puerta transisto- 
res de efecto de campo. En la modalidad de triac incluso se ha propuesto el nombre de 
TRIMOS (de triac y MOSFET) [6-1]. Las investigaciones han arrojado por el momento con- 
traposiciones importantes entre algunas de las características deseables, como la rapidez de 
conmutación y la sensibilidad de puerta, por lo que estos dispositivos no se comercializan 
por el momento. 


El IGCT 


El IGCT (Integrated Gate Commutated Thyristor) es una variante del GTO en la que el 
proceso de bloqueo se optimiza mediante un excitador asociado que procura un impulso ne- 
gativo de puerta muy elevado y muy rápido (excitador duro, o hard driver), que alcanza 
aproximadamente un tercio de la intensidad de cátodo en un tiempo en torno a 1 pus (se llega 
a valores de di/dt en torno a 3.000 A/us). Según ABB, principal impulsora de esta tecnolo- 
gía, estos excitadoros duros liberan a su vez el diseño de la pastilla semiconductora de algu- 
nos de sus compromisos y esta puede hacerse más delgada, consiguiéndose como resultado 
conjunto afianzar la reducción en caída de tensión en conducción frente al tiristor ordinario 
(véase 6.2.1) y tiempos de paso del estado de conducción al de bloqueo y viceversa de muy 
pocos microsegundos, con el consiguiente ahorro en pórdidas por conducción y conmuta- 
ción. No obstante, y dado que estos componentes están destinados a aplicaciones límite en 
intensidad, tensión y frecuencia de conmutación, las pérdidas por este concepto siguen sien- 
do elevadas y el componente tiende a comercializarse asociado no solo a un excitador, sino 
también a un sistema de refrigeración (Fotografía 6-3). 


.. Excitador 


Refrigerador 


ForoGraFíA 6-3  Tiristor IGCT (Integrated Gate Commutated Thyristor) comercializado con 
el excitador y el refrigerador como un módulo único. Vista con la cubierta del refrigerador 
semirretirada. Cortesía de ABB. 
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FOTOGRAFÍA 6-4 Aspecto de un módulo de 
potencia IEGT de 1.200 A y 3.300 V. Cortesía de 
Toshiba [6-23]. 
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Otra ventaja asociada al IGCT señalada por ABB es que el riesgo de inestabilidad duran- 
te el paso del estado de conducción franca como tiristor al estado de bloqueo, más parecido 
al de un IGBT, queda notablemente reducido al producirse en un tiempo menor, lo que 
redunda en mayor fiabilidad del componente. 


El IEGT 


Aunque su acrónimo lo asocia a los tiristores (Injection Enhanced Gate Thyristor; otros, 
de forma contradictoria, pues un transistor no tiene «puerta» sino «base», lo describen como 
Injection Enhanced Cate Transistor), se trata más bien de un dispositivo híbrido entre un 
tiristor y un transistor IGBT [6-23]. Toshiba e Hitachi buscan adornar al último componente 
con la baja caída de tensión en conducción del primero, que, como se ha explicado en 4.3.1, 
se basa en la doble inyección de portadores (desde ánodo y desde cátodo) que inunda la 
unión de control. Para ello se refuerza la inyección ocasionada por la zona de emisor o fuente 
mediante el rediseño de la estructura de la puerta y su dopado. Se obtiene, además de me- 
nor caída de tensión en conducción, mayor velocidad de conmutación. En la Figura 6-17 se 
muestra la estructura de la pastilla y el comportamiento dinámico del IEGT según Toshiba. 
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FiGURA 6-17 a) Estructura de un TEGT (Injection Enhanced Gate Thyristor); b) Evolución de 

la intensidad de colector, I¿, y de la tensión colector-emisor, Ucy, durante los pasos de blo- 

queo a conducción y viceversa en un TEGT sometido a prueba de cortocircuito. Modificadas a 
partir de Toshiba [6-23]. 


Tiristores de carburo de silicio 


Desde la década de los ochenta se investiga en nuevos materiales semiconductores para 
fabricar tiristores y otros componentes de potencia. Han despertado interés por sus nuevas 
posibilidades los semiconductores de banda prohibida ancha, entre los cuales se encuentra 
el carburo de silicio en las variantes cristalográficas 4H-CSi y 6H-CSi**. Como ya se ha 
visto que sucede con sus aplicaciones a diodos Schottky en el Capítulo 2, y a los FET en el 
Capítulo 3, este material permite elevar determinadas características respecto de los compo- 
nentes de silicio, lo que, en el caso de prototipos experimentales de tiristores y GTO, se 
concreta en el funcionamiento a mayor temperatura (hasta 350C), densidad de corriente y 
velocidad de conmutación. En cuanto a esta última característica, se han realizado pruebas 
en prototipos de tiristores pequeños con 4H-CSi a 250 kHz [6-6][6-8], lo que significa una 
sustancial elevación de la frecuencia de aplicación sobre los tiristores convencionales más 
rápidos (véase la Figura 6-18). 


63 El carburo de silicio (CSi) cristaliza en más de 200 variantes, siendo las mencionadas dos de las hexagonales. 
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Contactos de ánodo 


Contactos de puerta SiO, 


Capa anódica 
P* 4H-CSIi 


Capa de puerta 4H-CSi 0,65 m 


Capa de bloqueo de tensión P- 4H-CSi 11 jm 


FicuRA 6-18 Sección de una pastilla de tiristor experimental realizado con carburo de silicio 
en la modalidad 4H-CSi. Escala vertical exagerada. Adaptado a partir de dibujo del Glenn Re- 
search Center, NASA [6-11]. 


Investigaciones con diamante y otros materiales de base 


Otro semiconductor de banda prohibida ancha interesante para la fabricación de compo- 
nentes de potencia es el diamante, aunque no cuenta con una tecnología tan madura como el 
carburo de silicio y el arseniuro de galio. El diamante es el material que tiene las propieda- 
des físicas más prometedoras de este grupo, sobre todo en cuanto a posibilidades de elevada 
tensión y temperatura de funcionamiento, aunque actualmente no se dispone de componen- 
tes comerciales debido, entré otros factores, a la elevada temperatura exigida para el proce- 
sado físico del material. En la Tabla 6-1 se muestra un resumen de las características físicas 
de los semiconductores base de banda prohibida ancha utilizables para estos fines. 


Diamante 


Característica 


Ancho de la banda prohibida E (eV) 


Constante dieléctrica relativa e, 


Campo eléctrico de ruptura E, (kV/cm) 


Movilidad de los electrones y, 
(cm?/v-s) 


Movilidad de los huecos ty, (cm2/v+s) 


Conductividad térmica 4 (W/cm -K) 


Velocidad de difusión de electrones saturada v,.: 
(107 m/s) 


La constante dieléctrica es 6 = £,*£o donde sp = 8,849 10? F/m. 


TabLa 6-1 Propiedades físicas del silicio y de los principales semiconductores de banda prohi- 
bida ancha. Resumido de [6-2] y [6-15]. 


6.4.4 Mapa de aplicación de los semiconductores activos de potencia 


Vistos los distintos semiconductores activos de potencia y sus tendencias en los Capítu- 
los 3 a 5 y en el apartado anterior, muchos de ellos solapados en sus características princi- 
pales de intensidad y tensión manejadas, y de velocidad de conmutación, surge la necesidad 
de mostrar al estudioso novel un mapa de aplicación de los mismos que proporcione una 
primera orientación acerca de qué dispositivo emplear para una determinada aplicación. Se 
han publicado muchas propuestas a este respecto que, debido a la constante renovación de 
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modelos y gamas de potencia, son modificadas cada poco tiempo. Pueden verse dos en [6-23] 
y [6-24]. Aun a sabiendas de que cualquier proposición, además de ser en cierta medida per- 
sonal debido a los estilos particulares en el diseño, va a permanecer actualizada poco tiempo, 
se opta por mostrar la realizada por Toshiba en [6-23], elegida por ser reciente y pertenecer 
a una firma decana con fabricación en casi todos los tipos de semiconductores de potencia; 
véase la Figura 6-19. Se han añadido algunas aplicaciones finales más, entre ellas la de tiris- 
tores para transmisión de corriente continua en alta tensión (TCCAT) que, como se ha visto 
en el Apartado 6.4.1, se realizan hoy preferiblemente con dispositivos disparados directa- 
mente con fibra óptica simplificando enormemente los circuitos de excitación de las prime- 
ras instalaciones de esta clase con tiristores [6-10]. 


(5.000 M Transmisión en c.c. de alta tensión) 


Transmisión de energía Control de motores de tracción y de molinos 


100Mp 


10M O O O On 


SAI, Inversores Lisa 


1m CO J/ Filtros activos de alta frepuencia 


Robots, soldadoras 


100 k , / psp 


Potencia de la aplicación (VA) 


10k 
Fuentes 
conmutadas 
1k 
ectrodomésticos 
100 idenadores 


paratos digitales 


10 
10 100 1k 10k 100 k 1M 


Frecuencia de funcionamiento (Hz) 


FIGURA 6-19 Mapa potencia-frecuencia de aplicación de los semiconductores activos de po- 
tencia. Adaptada y ampliada a partir del mapa propuesto por Toshiba en [6-23]. 


6.5 LAS VÁLVULAS DE VACÍO Y DE GAS EN La ELECTRÓNICA DE POTENCIA 


Las válvulas de vacío fueron los primeros componentes que permitieron la rectificación y 
el control de la corriente eléctrica en intensidades y tensiones apreciables aplicables a los 
circuitos de potencia, que más tarde ampliaron su rango mediante el llenado de la ampolla o 
tubo con un gas que mejora la conducción. Véase la Sección 1.7, 


6.5.1 Válvulas rectificadoras no controladas 


Las válvulas rectificadoras, como los diodos de selenio, germanio y silicio, dejan pasar la 
corriente en una sola dirección, de ánodo a cátodo, y no permiten el control del inicio de la 
conducción, que se produce cuando el circuito en el que están montadas propicia una ten- 
sión de ánodo superior a la de cátodo en una cuantía apropiada al tipo de válvula. Las prime- 
ras válvulas rectificadoras fueron tubos de vacío y su uso se extendió dentro de los aparatos 
de radio y de alta fidelidad, con misiones de detección en los primeros y de rectificación en 
la fuente de alimentación de corriente continua en ambas aplicaciones. Estos rectificadores, 
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aunque lastrados por una caída de tensión muy importante en conducción, mantienen su uso 
en el campo de la alta fidelidad, donde se emplean en variantes de un único ánodo y de 
doble ánodo (válvulas de vacío rectificadoras dobles). Estas últimas facilitan el montaje de 
rectificadores de doble onda. 

Ha sido en la cinematografía, el teatro y la industria donde las válvulas rectificadoras han 
alcanzado potencias y usos propios de la Electrónica de Potencia, destacando aplicaciones 
como la alimentación de los proyectores de películas, focos de iluminación de gran potencia 
y procesos fabriles que requieren alimentación de corriente continua de cientos de amperios 
y de voltios. Así se han desarrollado válvulas trifásicas de vapor de mercurio de gran robus- 
tez, como la que ocupa la fotografía que abre esta obra. Hoy, aunque todavía están en uso en 
algunas instalaciones, se reemplazan por diodos de silicio de potencia. Aquí solo recordare- 
mos que la conducción se produce entre un charco de mercurio líquido y tres ánodos (nor- 
malmente) dispuestos a una distancia conveniente, todo ello dentro de una ampolla de vi- 
drio. La conducción la soporta el vapor de mercurio y para iniciarla debe introducirse al 
principio una punta metálica a tensión apropiada (ignitor) dentro del mercurio. A diferencia 
del ignitrón, que se verá más adelante, en el que el ignitor controla el instante de encendido 
en cada periodo de conducción, en el rectificador que nos ocupa el ignitor se hace innecesa- 
rio tan pronto como el vapor alcanza una temperatura adecuada. En ejemplares muy sofisti- 
cados se disponen otros electrodos auxiliares que ayudan el cebado de los arcos anódicos. En  porocraría 6:5 Válvula rectificadora de mer- 
la Figura 6-20 puede verse un esquema de una válvula rectificadora de mercurio trifásica en — cuño trfásica. Su altura es de 90 cm aproxima: 
la que, por sencillez de representación en un plano, se han dibujado solamente dos ánodos *"" Cops tad Manic 
de los tres reales. La Fotografía 6-5 corresponde a una válvula de este tipo en la que pueden 
verse los tres ánodos. El cátodo común, o polo por donde fluye la corriente rectificada, es el 
propio charco o cubeta de mercurio. 


Cámara principal 


Corriente 
anódica 


Ánodo 
auxiliar 


Ignitor 


Cubeta de 
mercurio 


Cátodo 


FIGURA 6-20 Válvula rectificadora de vapor de mercurio de gran potencia. Se representan por 
claridad dos ánodos principales de los tres normalmente existentes. Estos dispositivos se han 
construido en potencias desde kilovatios hasta algunos megavatios. 
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FOTOGRAFÍA 6-6 Tiratrón gig 


ante de hidróge- 


no, empleado en la generación de impulsos de 


radar, junto a un tiratrón pel 
para control de relés en máqu 


ueño (izquierda) 
inas tragaperras. 


Foto de Eric Barbour (2004) para uso público. 
Tomada de www.mywiseowl.com. 
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6.5.2 Válvulas de gas controladas. Tiratrón e ignitrón 


Puesto que la caída de tensión en las válvulas de vacío es elevada, estas no pueden apli- 
carse a circuitos donde la eficiencia es primordial. Se recurrió al relleno de la ampolla con 
ciertos gases y vapores que favorecieran la conducción para extender su uso a campos donde 
importaba menos la linealidad de la amplificación y más la reducción de pérdidas. Nacieron 
así el tiratrón y el ignitrón. 


El tiratrón 


Es una válvula con atmósfera de gas empleada en aplicaciones que abarcan desde poten- 
cias de decenas de vatios (control de relés y luces en las máquinas tragaperras, por ejemplo) 
a potencias elevadas en torno al megavatio punta (generación de impulsos de radar, por 
ejemplo). Se llenan con neón, xenón, vapor de mercurio o hidrógeno, este último para apli- 
caciones de altas tensiones. Se construyen con una rejilla (como triodo), dos rejillas (tetrodo) 
y hasta tres rejillas (pentodo), aunque en general no están preparadas para actuar finamente 
como amplificadoras lineales sino más bien para controlar y modular en cierto grado el paso 
de grandes impulsos de energía eléctrica. Actualmente se construyen tiratrones desde algu- 
nos amperios y pocos cientos de voltios hasta 20 kA y 75 kV, en recipientes de vidrio (los 
más pequeños) cerámicos y metálicos [6-19]. Los más grandes se aplican principalmente a 
modulación en equipos láser, radar, radioterapia y otros campos. Aunque todavía existen en 
uso equipos con tiratrones aplicados en la industria a soldadura por arco, control de motores 
y actuación de grandes relés, se prefiere a veces el empleo de los ignitrones por su menor 
caída de tensión en conducción y, siempre que sea posible por las solicitaciones exigidas, se 
tiende a sustituirlos en los nuevos diseños por los semiconductores, tiristores e IGBT funda- 
mentalmente. 

En los circuitos próximos a la Electrónica de Potencia el tiratrón más empleado es el de 
una sola rejilla. En la Figura 6-21 aparece su símbolo y las cuatro fases en que se puede 
dividir el proceso interno de encendido. En la primera fase se aplica un impulso de tensión 
positiva entre rejilla y cátodo. En la segunda se forma un plasma conductor en las cercanías 
del cátodo (en algunos tiratrones el cátodo se calienta para favorecer la emisión de electrones 
y la formación de plasma) que atraviesa la rejilla e invade la región entre rejilla y ánodo. En 
la tercera el plasma formado en esta región revierte hacia el cátodo por la rejilla. En la cuar- 
ta la «conexión» de ambos plasmas (catódico y anódico) completa el proceso de encendido. 

La duración de todo el proceso de encendido es del orden del microsegundo y depende 
fundamentalmente del flanco de subida del impulso de rejilla. El tiempo desde la formación 
del plasma catódico hasta la "conexión" de plasmas suele ser de 100 a 200 ns. El proceso de 
encendido provoca la aparición en la rejilla de un impulso positivo de tensión mucho más 
elevada que la aplicada a la misma para iniciar el encendido, por lo que debe disponerse 
entre la rejilla y el circuito excitador de la misma algún supresor que proteja a este. 


Ánodo 


Rejilla 


Cátodo 


a) 


FiGURA 6-21  Tiratrón. a) Símbolo, donde el punto negro indica que se trata de una válvula de 

gas. Representación del proceso de encendido en cuatro fases: b) Aplicación del impulso de 

rejilla; c) Formación del plasma catódico que atraviesa la rejilla; d) Formación del plasma 
anódico; e) Reversión del plasma anódico hacia el cátodo y "conexión" de ambos plasmas. 
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Una vez concluido el encendido la tensión entre ánodo y cátodo permanece casi constan- 
te durante todo el periodo de conducción, con independencia de la corriente solicitada por 
el circuito de potencia al que se aplica el tiratrón. Dicha caída de tensión en conducción 
depende del gas utilizado y de la geometría de la válvula, siendo de unos 100 V en las de 
hidrógeno (empleado para alta tensión) y de unas decenas de voltios con otros gases. La ca- 
racterística yc — ia del tiratrón es similar a la del ignitrón, que puede verse en la Figu- 
ra 6-22, aunque con mayor caída de tensión en conducción. 


Ánodo 


DETALLE 
Ignitor 


Cátodo c 


FICURA 6-22  Ignitrón: estructura, símbolo y característica yg — la. 


El tiratrón vuelve al estado de bloqueo por anulación de la corriente ánodo-cátodo pro- 
movida por el propio circuito de potencia. Tras esta anulación las cargas eléctricas del plas- 
ma se recombinan en un tiempo de entre 30 pus y 150 pus, según el gas, la presión y la geome- 
tría. La válvula no recupera su poder de bloqueo de tensión (estado de corte) hasta que dicha 
recombinación termina. Esta se puede acortar mediante un impulso apropiado de tensión 
negativa en la rejilla. La rejilla de ningún modo puede por sí sola cortar el proceso de con- 
ducción mediante un impulso negativo de tensión. 


El ignitrón 


Es una válvula de gas de cátodo frío de mercurio. Puede soportar tensiones de hasta 
20.000 V e intensidades de varios miles de amperios, siendo la caída de tensión en conduc- 
ción de 15 V a 20 V, inferior a la de un tiratrón típico. Su estructura básica, símbolo y carac- 
terística Uan — ia se describen en la Figura 6-22. 

La conducción se provoca en el momento deseado aplicando un impulso de 20 A a50 A y , 
unos cientos de voltios entre el terminal de disparo, llamado ignitor, y el cátodo, eléctrica- 
mente conectado a la cubeta que contiene el mercurio. El ánodo debe estar previamente 
polarizado a tensión positiva respecto al cátodo. El ignitor termina en una punta de material 
semiconductor refractario como carburo de boro o grafito. Penetra ligeramente en el mercu- 
rio y deforma la superficie produciendo, al serle aplicado el impulso de disparo, una distri- 
bución de potenciales entre la punta y el líquido que alcanza gradientes de potencial del 
orden del millón de voltios por centímetro. El mercurio próximo se ioniza inmediatamente y 
dispara la válvula en unos 10 ys, siendo los electrones emitidos por el líquido los encargados 
de soportar la conducción. Antes del disparo el mercurio no emite electrones y no hay con- 
ducción posible. Cuando la intensidad de ánodo se hace muy pequeña, la ionización no se 
puede mantener y el ignitrón se apaga. 

Se trata de un componente muy robusto que puede manejar una gran potencia y soportar 
bien sobretensiones y sobreintensidades. El disparo por ignitor es muy simple y fiable, aun- 
que a veces suelen conectarse dos en paralelo para mayor seguridad. La tensión en conduc- 
ción, bastante elevada, es un inconveniente porque el rendimiento resultante no es muy bue- 
no y el tamaño de la válvula debe ser grande por razones de disipación. 
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Se construyen ignitrones de gran potencia con el tanque refrigerado por agua mediante 
un serpentín. Para evitar el deterioro del ánodo de grafito por calentamiento se realiza con 
una gran superficie receptora y se apantalla de la radiación calorífica que recibiría del mer- 
curio mediante un cono y un anillo directivos de grafito (Figura 6-23). El camino que debe 
recorrer el plasma electrónico hacia:el ánodo aumenta de esta forma y también lo hace lige- 
ramente la caída de tensión en conducción. 


Cable flexible de ánodo 


S 
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FIGURA 6-23 — Ignitrón blindado, Sección axial. 


Los ignitrones se han empleado en las primeras instalaciones de rectificación de alta ten- 
sión e intensidad y en locomotoras eléctricas con motores de corriente continua, Un ignitrón 
para locomotora puede tener un peso de 60 kg. Aunque todavía en uso, su aplicación decre- 
ce a medida que progresa el desarrollo de los tiristores y los IGBT. 
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6.6 HOJAS DE CARACTERÍSTICAS DE COMPONENTES TÍPICOS 
Tiristor asimétrico de encendido rápido, de 660 A y 3.300 V, tipo ACR300SG33, cortesía de DYNEX 


APPLICATIONS 
IR Capacitor Discharge 
Pulse Power Applications 


ACR300SG33 
Fast Turn-on Asymmetric Thyristor 


DS5081-2.4 August 2000 


KEY PARAMETERS 
Von 3300V 
Lay $504 

6500 


ACR3008G33 


SURGE RATINGS 


Parameter 


Conditions 


[ Symbol 


Surge (non-repettive) on-state current 


Hor fusing 


10m half sine; T,,,, = 1250 


v, 


Vat 3000V/us 
dUdt 2000A/us 
t,, 700ns 


FEATURES THERMAL AND MECHANICAL DATA 


M The ACR300SG33 is a high voltage asymmetric 
thyristor which has exceptionally fast tum-on 
characteristics. 


Symbol Parameter Conditions 


Double side cooled de 


Thermal resistance - junction to case Anode do 
VOLTAGE RATINGS 


Single sido cooled 


Cathode de 


Type Number | Repetilive Peak 


Off-state Voltage 


Repetitive Peak 
Maa l O 2 Thormal rosistance - caso to heatsink 
v | v S 
ACRAQOSG33 3300 20 - == 
Lower voltage grades available. 


Clamping forco 7.0kN' ES 


with mounting compound 


Single side 


On-state (conducting) 
Virtual junction temperature 


Reverse (blocking) 


Storage temperature range 


Outline type code: G. Clamping forco 


Fig, 1 See Package Details for further information 
CURRENT RATINGS 


Symbol Conditions 


Double Side Cooled 


Lan 


Mean onrstate current Hall wave resistive load, T,,,, = 80% 


bes | AMS valo 


Tos = 800 


L Continuous (direct) on-state current 


Single Side Coolee (Anode side) 


ban 


las — | RMS value 


Mean on-state current Half wave resistlve load, 


Ton =80%0 


L Continuous (direct) on-state current Tara = 800 


Fig.1 Turn-on time measurement 


GEYNCX ACR300SG33 


ACR300SG33 


DYNAMIC CHARACTERISTICS CURVES 


Symbol Parameter Conditions 


Maximum on-state voltage AL 1000 peak, T.., =25"C 


AV Vo: Tear 


TOY, 


Peak reverse and off-state current =125'0 


Unear rate of rise ofoftstate votage 


2000Y, Gate open circuit, T,=125"0 


Rate ot rise of on-state current 


FroIM Vo to 1254 
Gate source S0V, 109 
Gato rise time = 100ns, T, 


E 


Threshold voltage ALT, =126"0 


On-state slope resistance 


AT, = 1250 


Trstaniancous cuen ly 


Latching current 


Holding current 


Delay time 


SS 
Instartaneous voltage, Y - (V) 


See Fig.1. T, =25 - 70'C. 


25 
Fig.2 Orrstato characteristics 


GATE TRIGGER CHARACTERISTICS AND RATINGS 


Parameter Conditions 


Gate trigger voltage Von = 12V, R, = 60, T,,,, 


Gate trigger current 


Von = 12V, R, = 60, 


Peak fonward gate voltage 


Peak reverse gate voltage 


Peak tonward gate current 


Peak gate power 


Averago gate power Average timo 10ms max 


CURRENT CARRYING CAPABILITY AFTER CHIP SHORT CIRCUIT 


In the event of a chip short-circuit due to excess anode-cathode 
voltage, the device wil handle a high continuous RMS fault 
current without significant damage. Raling details are as follows: 


Conditions: . 1 
1. Davica single or double side cooled. 

2. Case temperature to be held at 200'C orless. 

3. A suitable high temperature clamp to be used. 

4. Chip tault site resistance assumed 10 be 3m4 + 10%. 


50 75 100 

Caso temperature, T.- (0) 
Continuous current capability: 900A RMS, ac or de ln elther 
direction. 


FIg.4 Average current rating vs temperature 
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GTO de 1.100 A y 4.500 V, tipo DGS58DW45, cortesía de DYNEX 


. ¡G8: 
DYNOCX DG858DW45- | ocesenwas 


SEMICONDUCTOR Gate Turn=-0ff Thyristor SURGE RATINGS 


Paramoter Conditions 
Replaces July 1999 version, DS4994-4.0 


Surge (non-repetitive) on-state current. | 10ms hal! sine. T,= 1250 


FEATURES KEY PARAMETERS Bt for fusing 10ms hall sine. T, =125'C. 


es dl Ion o Critical rate of rise of on-state current — [Vo = 3000Y, |, = 3000A, T =125*C 
ce : Y, 4500V 1, > 40A, Rise time < 1.0us 

e High Reliability In Service 41004 = -= E 
e High Voltage Capability Y) 750V lps TO 66% Vai Poy S 2202, Y, = 125%C 
; PES Rate of rise ot off-state voltage 
e Fauit Protection Without Fuses 300A/us To 66% Von: Vas =-2V, T,= 125*C 
e High Surge Current Capability E ; 
e Tum-ofl Capability Allows Reduction In Equipment ER te 
Size And Weight. Low Noise Emission Reduces 
Acoustic Cladding Necessary For Environmental 


Requirements GATE RATINGS 


1, = 30004, V, =Vop T,= 


di¿fdt = 40A/as, Cs 


APPLICATIONS y! Symbol Parameter Conditions 
e Variable speed A.C. motor drive inverters (VSD-AC) N 

e Uninterruptable Power Supplies 

e High Voltage Converters. 

e Choppers, Peoun [Average forward gate power 
e Welding. 


e Induction Heating Package outline type code : W : a r 
e DC/DC Convertors. See Package Details for further information. Rate of riso of revorse gate current 


Peak reverse gate voltage This value maybe exceeded during turn-oft| 


Peak forward gate current 


Pesk reverso gate powor 


VOLTAGE RATINGS O tos — [Minimum penmissable on time 


[toreo | Minimurn permissable off time 


Type Number Repetitive Peak Off-state | Ropetiive Peak Reverse Conditions 
Voltage Voltage 
v Y 


Eo al THERMAL AND MECHANICAL DATA 


DG858DWA45 4500 250, Iamy =100mA 
tha = SOMA 


Symbol Parameter 5 Conditions 


lan 


Double side cooled 


A DC thermal resistance - junction to Anode side cooled 
CURRENT RATINGS heatsink surface ; 


Cathode side cooled 


E ] 3 ja 1 N 
A ropa Contact thermal resistance o cana per contact 

Repetitive peak controlable on=state current |Vo = Voy T, = 1250, digg/dt = 40A/us, - 
Cs = 4.04F, L, 3 200nH Virtual junction temperature 


Inay [Mean on=state current T,,s= 80%, Double side cooled hall sine 50Hz. Operating junction/storage temperature range 


Ircms [RMS on-state current T,,; =80"C. Double side cooled, half sine 50Hz. Clamping force 


DG858DW45 .  DG858DWA45 


CHARACTERISTICS CURVES 


T, = 125"C unless stated otherwise 


Measured under pulse 


ii condition: 
Symbol Parameter Conditions b A o 
Logon) = 104 
Half sine wave 10ms 


On-state voltage AL300DA peak, ly = 104 d.C. 


Peak off-state current Von = 4500V, Vo =2V 


[Peak roverse current Atv, 


¡Gate trigger voltage | V,=24V, l,=1004, 7, 


T 
¡Gate trigger current V,=24N, l, =100A, T, = 25"C 


Reverse gate cathode current Van = 16V, No gate/cathode resistor 


Instantaneous on- 


'Turn-on energy v,= 2000V 


Delay time l,= 30004, dl,/dt = 300A/us 


Rise time Lo = 404, rise time < 1.045. 


20 25 20 


Turn-oft energy Instantaneous on-stale voltage Vyy - (V) 


Storage time s Figure 2. On-state characteristics 
Fall timo 30004, V,,, = 4200V 


¡Gate controlled tum-off time Snubber Cap Cs = 4.04F, 


'Tum-off gate charge di¿Jot= 40/us 


Total turn-ofí gate charge 


Peak reverse gate current 


RELIABILITY 


Conditions 


DC blocking reliability 3500V, T, = -40 to + 125'C, 
ambient cosmic radiation at sea le 
open alr, 100% duty cycle. 
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DG3858DW45 DG858DWA45 


PACKAGE DETAILS 


For further package information, please contact Customer Services. All dimensions in mm, unless stated otherwise. 
DO NOT SCALE. 


2 noles (93.5 x 2.0 deep (One in each electrode) 


Auxiliary cathode connector 83.0 


Anode voltage and current 


8] 
e 
id 


a 
.- 
2 

E 


Gate voltage and current 


—M(RG)BR 


= 3000A Nominal weight: 17003 
IG = 40M 
Isgon; = 104 d.c. Package outline type code: W 
Avrimim 72045 
1 2004 


VeGimin) = 2V 

Vicimax = 

These are recommended Dynex Semiconductor conditions. Other conditions are permittad 
according to users gato drive specifications. 


Figure 3, General switching waveforms 


_6.7 PROBLEMAS 


rn? 61 =] Un triac tiene en los distintos modos de excitación la sensibilidad descrita por los parámetros si- | 


al guientes: 
Modo I+: Intensidad mínima con disparo 200 mA. Tensión mínima con disparo 3,5 V. 
Intensidad máxima sin disparo 50 mA. Tensión máxima sin disparo 1,1 V. 
Modo 1=: Intensidad mínima con disparo —210 mA. Tensión mínima con disparo —3,6 V. 
Intensidad máxima sin disparo 55 mA. — Tensión máxima sin disparo —1,2 V. 
Modo II +: Intensidad mínima con disparo 290 mA. Tensión mínima con disparo 4,2 V. 
Intensidad máxima sin disparo 80 mA. Tensión máxima sin disparo 1,8 V. s 
Modo LI —: Intensidad mínima con disparo —190 mA. Tensión mínima con disparo —3,4 V. 


Intensidad máxima sin disparo —45 mA. — Tensión máxima sin disparo —1,1 V. 


La potencia máxima disipable en el triac por la excitación de puerta es de 2 W. 
Se pide: 


1) Clasificar los modos de disparo de más a menos sensibles. 

2) Elegir los dos modos más idóneos para realizar un circuito de disparo simple, bien con intensidad de 
puerta exclusivamente entrante, bien con intensidad exclusivamente saliente. 

3) Realizada la elección anterior, diseñar un circuito de control con fuente de tensión y resistencia limitadora 
que permita el disparo continuo adecuado en los dos modos elegidos. 

4) Comprobar que en el peor caso no se sobrepasa la potencia máxima disipable por el circuito de puerta. 


1) Tras examinar las intensidades y tensiones mínimas con disparo seguro y las intensidades y 
tensiones máximas sin disparo para cada modo de excitación se constata que, en orden de 
mayor a menor sensibilidad, dichos modos están ordenados como sigue: 


Solución 


Modo TI =; Modo 1+; Modo 1=; Modo II + 
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2) Los dos modos más sensibles con un único sentido de la intensidad de puerta son los 1— y HII—, ya que 
aunque el modo 1+ es el segundo en sensibilidad, su compañero el 111 + resulta ser el menos sensible. 

3) Como se comprueba en la adjunta Figura 6-24, se puede elegir una recta de carga para un circuito de 
disparo continuo que corte a los ejes ip — up por los puntos de 0,8 A y 7 V respectivamente. Dicha recta 
de carga supera bien a los lugares de disparo incierto de los modos de disparo 1= y III— elegidos y 
asegura el disparo en ambos modos. El circuito de disparo (como aparece en la Figura 5-7 y aquí se repro- 
duce en la Figura 6-24-b), constará, por tanto, de una pila de 7 V y una resistencia cuyo valor será de 


TV 
0,8 A 


=8750 (6.1) 


—=Upra2 


TEN 
E 


Disparo 
seguro 
k y lll 


0,045 0,21 0,5 0,8 1 —ip[A] 


Ficura 6-24 a) Lugares de disparo incierto y de disparo seguro para los modo I— y IM del triac del 
Problema 6-1. b) Circuito de disparo elegido. 


4) Se ha dibujado sobre la figura anterior la parábola de pérdidas máximas (2 W) producibles por la excita- 
ción en puerta y se aprecia que, cualquiera que sea el punto de funcionamiento establecido para un triac 
individual sobre la recta de carga elegida, la potencia entregada a puerta es inferior a la máxima. 


Un GTO tipo DG858DW45 que conduce 3.000 A pasa al estado de bloqueo con un tiempo de 
3 caída de la intensidad de ánodo de 2,5 us (véase el parámetro ty en la página 5 de las hojas descrip- 
tivas omenticata en la Sección 6.6) y con una velocidad de caída constante. Los conductores que conectan el 
GTO al circuito electrónico del que forma parte tienen una longitud total de 1,5 m y una inductancia parásita 
asociada de 2,2 1H. La amortiguación de la sobretensión que dicha inductancia parásita puede producir no ha 
sido prevista en el diseño electrónico y constructivo del equipo. El resto del equipo, véase la Figura 6-25, no 
produce inductancia equivalente serie. Se pide: 


1) Calcular la tensión que la derivada de corriente prevista en el bloqueo produciría en la inductancia parási- 
ta mencionada si no se toman precauciones al respecto. 

2) Calcular la potencia de pérdidas adicional sobre el GTO que la energía atrapada en la inductancia parásita 
añadiría si la frecuencia de conmutación es de 3.000 Hz y la décima parte de esa energía se disipara en el 
semiconductor. Se desprecia el fenómeno similar que el paso de bloqueo a conducción puede ocasionar. 

3) Suponiendo que el funcionamiento del equipo permite colocar un condensador asociado a un diodo rápido 
entre los terminales del GTO para derivar al mismo la energía de la inductancia cuando el CTO se corta, y 
supuesto que una redistribución de los componentes permite reducir la inductancia dispersa del cableado 
inicial a 0,5 4H, calcular la capacidad de dicho condensador para que la tensión alcanzada tras el bloqueo 
(se supone que toda la energía de la inductancia pasa al condensador) no pase de 300 V. 


1) Al pasar la intensidad de ánodo de 3.000 A a cero en 2,5 us de forma lineal, la derivada de 
intensidad resulta ser, haciendo caso omiso del signo, 


di,/dt = 3.000 A/2,5 ys) = 1.200 A/ps (6.2) 
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FicuKa 6-25 a) Circuito del GTO en bloqueo y cable de conexión al equipo en el Problema 6-2, 
b) Adición de un condensador y un diodo para reducir la sobretensión. El circuito de descarga del conden- 
sador no aparece. 


y la tensión producida en la inductancia parásita del conductor de conexión al equipo sería 


di 
ee = 2,2 pH 1.200 A/us = 2.640 V (6.3) 

una tensión nada despreciable que normalmente habría que reducir. 
2) La energía almacenada en la bobina antes del bloqueo es 


u=L 


2,2 pH: (3.000 A)? =9,9 ] (6.4) 


y si la décima parte de esa energía se disipa en el GTO, la potencia disipada en el mismo añadida por esta 
razón, a un ritmo de 3.000 conmutaciones por segundo, sería 


1 
76 29 J-3.000 s 1 =2,97 kW (6.5) 


un resultado realmente elevado que avisa del grave problema y obliga a tomar alguna medida para mini- 
mizar la inductancia parásita o/y derivar la energía a algún componente ad hoc. 

3) Si la energía almacenada en la inductancia parásita pasara totalmente al condensador (en la práctica pasa , 
algo menos porque parte se pierde por radiación electromagnética, por caída en el diodo y por efecto 
Joule en los cables) se necesitaría una capacidad C tal que 


1 lana 
E (6.6) 


y por tanto, 
L-É 05 HH-(3.000 AP 
y? (300 V? 


C= 50 uE (6.7) 
un condensador grande y caro (pues debe ser especial para conmutación, véase 8.2.2) que sigue dando 
testimonio de la magnitud del problema práctico que supone la extinción rápida de una corriente elevada 
en una rama de un circuito cualquiera. 
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PROTECCIÓN, ASOCIACIÓN Y REFRIGERACIÓN DE SEMICONDUCTORES 


La fiabilidad de los equipos electrónicos de potencia descansa, entre otros condicionan- 
tes, en la adecuada protección de los semiconductores, que, a su vez, debe estar integrada 
dentro de una estrategia global de protección del equipo. La protección del semiconductor 
debe contemplar medios para evitar que se sobrepase, entre otras, la intensidad, la tensión 
y la potencia máximas permitidas por el fabricante en régimen transitorio y en régimen 
permanente. 

Por otra parte, en equipos de potencia muy grande (téngase en cuenta que en los con- 

A vertidores para transmisión de energía eléctrica en alta tensión continua se llegan a manejar 
C apítulo hasta 6.000 MVA) muchas veces se sobrepasa la intensidad o/y la tensión que puede sopor- 
tar un semiconductor único, siendo necesario en tal caso asociarlos en paralelo o/y en serie, 
respectivamente. El grado de dificultad de estas asociaciones depende de su naturaleza y 
del tipo de semiconductor, siendo en algunos casos extremadamente sencillas (asociación 
de FET en paralelo) y en otros más complejas (asociación de transistores de cualquier tipo 
en serie, que se tiende a evitar en lo posible). 

Finalmente, la refrigeración de los semiconductores de potencia, así como la de algunos 
componentes pasivos como los transformadores y las bobinas, no es un problema menor, 
pues condiciona enormemente las posibilidades de diseño de todo el equipo. Este proble- 
ma es más acusado cuando las condiciones de trabajo son extremas en cuanto al rango de 
temperatura a soportar y difíciles en cuanto a la estanqueidad impuesta por el entorno de 
trabajo. Ello hace que la refrigeración de los componentes y equipos electrónicos de poten- 
cia llegue a ser una subtecnología de una importancia capital en determinadas aplicaciones 
con condiciones ambientales duras, como la de los convertidores auxiliares para ferrocarril 
por ejemplo, y nada fácil de dominar. Aquí se abordará sucintamente dando los principios 
generales de los distintos medios de refrigeración. 
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7.1 PROTECCIÓN DE SEMICONDUCTORES 


Los semiconductores soportan mal los excesos de tensión, intensidad y potencia disipada. 
Durante el diseño de un circuito se debe poner especial cuidado en que sus componentes 
puedan afrontar las condiciones de trabajo más desfavorables que tengan lugar, tanto duran- 
te su funcionamiento normal como ante determinadas acciones ajenas a la propia operación 
normal del circuito (sobretensiones espurias en la tensión de alimentación, ruido electromag- 
nético proveniente del ambiente, cortocircuitos externos o internos, mal funcionamiento del 
circuito, etc.). Ello se consigue combinando una ordenación adecuada de las acciones de 
control con la inclusión de ciertos elementos de protección que aseguren su óptimo funcio- 
namiento o que, en su caso, impidan la destrucción del semiconductor en cuestión ante cual- 
quier eventualidad. A veces dichos elementos de protección no aparecen en los esquemas 
simplificados o circuitos teóricos. 

Los semiconductores activos con posibilidad de bloqueo rápido desencadenado por el 
terminal de control (como los transistores en sus distintas variantes y los CTO) pueden com- 
pensar su «fragilidad eléctrica» con la posibilidad de protegerse actuando sobre dicho termi- 
nal de control, bien de manera externa mediante un circuito de mando, bien de manera 
interna (caso de los transistores inteligentes vistos en el Apartado 3.5.2). 


7.1.1 Protección pasiva contra sobretensiones. Redes RC y supresores 


Las sobretensiones originadas dentro de los equipos casi siempre son causadas por deri- 
vadas de intensidad elevadas circulantes por inductancias discretas o distribuidas. En la Fi- 
gura 7-1 se ilustra cómo la simple operación de conectar y desconectar a red un equipo que 
contiene un transformador de entrada ocasiona una sobretensión en el secundario de este. 
La conexión puede originar un pico de intensidad magnetizante, ¿,,,,, debido al magnetismo 
remanente, que puede ocasionar un pico de tensión en el secundario al circular por las in- 
ductancias del circuito (véase el Apartado 8.4.1). La desconexión en un máximo de la intensi- 
dad magnetizante (un cero de la tensión de red) provoca directamente una sobretensión por 
la ley de Lenz en la inductancia magnetizante que se refleja también en el secundario. Los 
semiconductores deben protegerse contra estas sobretensiones. 


IN cierra IN abre 


-1 Generación de picos de tensión en un equipo rectificador por conexión y desco- 
nexión del transformador. 
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Los semiconductores de potencia también se ven sometidos a sobretensiones debido a 
puntas originadas en la fuente de alimentación (la red eléctrica) y en las cargas, sobre todo 
en su desconexión cuando son de naturaleza inductiva. Estas sobretensiones anómalas y aje- 
nas al propio funcionamiento del equipo son previsibles solo de forma estadística y los equi- 
pos electrónicos de potencia deben estar diseñados para afrontarlas al menos en sus formas y 
grados más habituales. 


Redes amortiguadoras RC 


El método más simple de protección contra sobretensiones consiste en conectar en para- 
lelo con la entrada del equipo o con los semiconductores a proteger un acicalador consis- 
tente en una red RC serie. Esta red debe formar con la inductancia serie del circuito equi- 
valente Thévenin del resto del equipo reducido a los terminales de dicha red, un circuito 
serie RCL con amortiguamiento crítico o casi crítico. El criterio de criticidad se emplea para 
calcular la resistencia R de dicha red de protección. El condensador € se elige de acuerdo 
con la energía máxima almacenada en la inductancia, de tal manera que esta energía pueda 
trasvasarse a aquel sin que su tensión se eleve por encima de cierto valor aceptable. La ener- 
gía almacenada en la inductancia depende, a su vez, de la intensidad que el circuito fuerza 
por ella en el momento previo a la actuación de la red protectora. 

En el Apartado 3.2.4 se ha estudiado una red RC para proteger transistores con carga 
inductiva en el momento del apagado. Allí se ha dado un criterio de cálculo ajustado a dicho 
caso concreto, apto para cualquier tipo de transistores. 

Los tiristores están sometidos a condiciones diferentes de las de los transistores en el 
momento del bloqueo debido al hecho de que su intensidad se anula solamente por un pro- 
ceso forzado por el circuito de potencia. En los circuitos prácticos la mayor parte de los 
tiristores están acompañados de un diodo en antiparalelo. La terminación brusca de la inten- 
sidad de recuperación de este diodo (véase el Apartado 2.4.1) tiende a crear una sobreten- 
sión positiva en el tiristor. El problema se muestra en la Figura 7-2. El tiristor ya está blo- 
queado y circula cierta intensidad por el diodo. En el instante ¿> el sistema al que 
pertenecen T y D tiende a anular ¿,, y a aplicar una tensión positiva U al tiristor. Su circuito 
equivalente Thévenin puede reducirse para los 10 0 20 microsegundos siguientes at a un 
generador de tensión continua U y una inductancia L. La intensidad del diodo disminuye a 
una velocidad di/dt = U/L. El diodo conduce en sentido inverso durante su tiempo de alma- 
cenamiento t, = ty, — 17. Se supone por simplicidad que el tiempo de caída del diodo es 
nulo. Desde £, en adelante el diodo no conduce y L fuerza una circulación de corriente ic, 
por R y C. En el instante ty" la intensidad de recuperación del diodo [, pasa a circular por R 
y C. El condensador está descargado, luego la tensión inversa en el tiristor T es igual a la 
caída de tensión en R, es decir 1, + R. Esta tensión evoluciona hasta U con una forma que 
depende de L, R, C e I,. Debe tenderse a obtener una tensión de pico U, lo más cercana 
posible a U y una derivada de tensión du/dt también baja para asegurar que el tiristor no 


Red 
amortiguadora 


FIGURA 7-2 Protección contra sobretensión de una pareja tiristor-diodo en antiparalelo me- 
diante una red amortiguadora RC serie. 
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entre en conducción ni por sobretensión ni por derivada de tensión excesiva. Ambos objeti- 
vos son parcialmente contrapuestos. William McMurray propone una red RC óptima (gráfi- 
cos de la Figura 7-3). El procedimiento es como sigue: 


— Datos de partida: U, Le I.. 

— 1. Seleccionar una tensión de pico U, tolerable y calcular la fracción U,/U. 

— 2.” Leer en la Figura 7-3 los valores correspondientes de X,, £, y (du/deUo.. 
— 3. Calcular C, R, 0, y (du/dt), con ayuda de las expresiones 


L L 1 
CELA RSE = == 7.LLa b, c 
ES piedad al ud 3 


A 

“ (duldt) 
A )o 
20 Uno 


0,2 


0,1 
0,1 0,2 0,4 0,6 0,81 2 4 65810 


Factor de corriente inicial Xy 


FiGURA 7-3 Parámetros de una red amortiguadora RC óptima para obtener valores de Com- 
promiso en la tensión de pico U,, y la derivada de tensión du/d£. Tomada de [7-7]. 


Si resulta un valor demasiado elevado para (du/d+),, tantear con un valor menor de 0, 


£, es el factor de amortiguamiento R/(2,/L/C) y X, el factor de corriente inicial 1,.U//1/C). 

El circuito RC y el procedimiento de cálculo anteriores también son válidos para el blo- 
queo de un tiristor, GTO, triac o alternistor solo, siendo 1, la intensidad de recuperación del 
mismo y resultando un escalón de tensión de sentido opuesto. 


Supresores de sobretensión diversos 


Una forma más drástica de limitar las sobretensiones es utilizar supresores en paralelo 
con el componente o equipo a proteger. En la Figura 7-4 se ilustra el símbolo, la curva ca- 
racterística y el modo de operación de dos de los supresores más empleados: el descargador 
de gas y el varistor de óxido metálico. En la Figura 7-5 se muestran sus estructuras internas. 
Se aprecia en la citada Figura 7-4, partes e y d, el efecto de ambos supresores en la tensión 
de entrada de un sistema electrónico conectado a una red de alimentación con picos de ten- 
sión. El varistor limita el voltaje manteniéndolo en una tensión de conducción que aumenta 
bastante con la corriente que absorbe. Funciona a la manera de un cúmulo de hipotéticos y 
pequeños diodos Zener bidireccionales asociados en serie y en paralelo. Cada unión entre 
granos de óxido de cinc cristalizado opera como un Zener bidireccional de elevada resisten- 
cia relativa, como se ilustra en la Figura 7-6-a. Además de esta propiedad molesta (pues 
cuando absorbe elevados picos de intensidad la tensión sobrepasa sobradamente el valor en el 
codo de iniciación a la conducción, empobreciendo el efecto limitador), la propia naturaleza 
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FiGUKA 7-4 a) Símbolo y característica simplificada de un descargador de sobretensión de gas. 
b) Símbolo y característica de un varistor de óxido metálico. c) Tensión de entrada de un equi- 
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FrGuRA 7-5 a) Estructura interna de un descargador de sobretensión. b) Símbolo y estructura 
interna de un varistor de óxido metálico, por cortesía de BBC [7-12]. 


semiamorfa del dispositivo hace que la dispersión en la tensión de conducción dentro de un 
mismo tipo sea elevada, por lo que impide que este componente sirva para realizar protec- 
ciones de tensión finas, con márgenes de actuación estrechos. 

Contrariamente al varistor, el descargador de gas una vez cebado (por una tensión entre 
decenas y miles de voltios, según los modelos) reduce la tensión de alimentación hasta su 
tensión de arco, que está ordinariamente entre 20 y 150 V. Esta caída puede ser admisible 
por el circuito a proteger (por ejemplo, por un puente rectificador de un cargador de bate- 


O ITES-Paraninfo 


197 


Parte II. Componentes 


DQO 


Cristales de óxido de cinc 

Otros óxidos metálicos 

Placas de contacto 

Recubrimiento de resina sintética 

Trayectoria de corriente en los microvaristores 


a) b) 

Ficura 7-6 a) Detalle de la estructura interna de un varistor de óxido de cinc. Recorridos de las corrientes parciales en 

rosarios de gránulos que actúan en sus uniones como pequeños diodos Zener bidireccionales. b) Varistor de protección 
del circuito de una placa electrónica. Cortesía de BBC [7-12]. 


rías o un equipo de comunicaciones no críticas, en el que la transmisión resultaría interrum- 
pida mientras dura la descarga de gas), o puede no ser admisible (por ejemplo, por el circui- 
to de control de un convertidor o una carga crítica de tipo informático, en los que las secuen- 
cias y la información pueden resultar permanentemente dañadas). Los descargadores de gas 
disponibles son dispositivos próximos a las válvulas de gas descritas en el Apartado 6.5.2, y 
puede decirse simplificadamente que funcionan como válvulas de cátodo frío bidireccionales 
sin terminal de control y con entrada en conducción por sobretensión. Se construyen con 
cápsulas de vidrio o cerámica los pequeños y de cerámica los grandes, y con electrodos 
metálicos de distintos tipos. Como gas se emplea neón, argón y mezclas de ambos en los 
modelos pequeños, y hexafluoruro de azufre y otros gases en los modelos medianos y gran- 
des. Estos dispositivos pasan de un estado de muy alta resistencia (gigaohmios) a otro de baja 
(décimas de ohmios) en nanosegundos, de modo que minimizan la disipación de potencia y 
pueden absorber picos de corriente de muchos kiloamperios, muy por encima de los varisto- 
res, componentes estos más recientes que se han desarrollado, no obstante, hasta potencias 
notables en cápsulas modulares. En la Fotografía 7-1 puede verse el aspecto exterior de am- 


bos, mostrándose los descargadores de gas en versiones pequeñas. 


FoTOGRAFÍA 7-1 Varistores de óxido metálico (los oscuros) de disco y modular, y supresores de 
sobretensión de gas pequeños (los claros y cilíndricos). Cortesía de Siemens. 
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Cuando se requiere proteger un equipo o instalación grande contra sobretensiones seve- 
ras del orden de kilovoltios, como las que pueden provenir de un rayo en la línea de alimen- 
tación, se recurre a la combinación de supresores de gas de alta potencia con bobinas en 
serie y derivadores helicoidales a tierra. Se muestra un posible esquema de principio en la 
Figura 7-7. La bobina serie debe ser resistente al fogueo entre espiras (pocas espiras al aire, 
muy separadas y bien arriostradas mecánicamente). El derivador de rayos (o, más exacta- 
mente, de los restos de descargas atmosféricas que pueden entrar en la caseta tras ser redu- 
cidas por las protecciones de intemperie no mostradas en la Figura 7-7) puede realizarse 
mediante una bobina de doble hélice aislada”? que funciona como un circuito abierto para la 
tensión de alimentación ordinaria (400 V, 50 Hz) y como un cortocircuito derivador a tierra 
para las altísimas frecuencias asociadas a los rayos. 


FIGURA 7-8 Sección axial de un supresor de 


gas pequeño. 1) Electrodo metálico estañado. 
Ms col sup, 2) Cápsula cerámica. 3) Gas neón, argón o mez- 
clados. 4) Terminal de acero recubierto de co- 


bre, o de cobre estañado. Cortesía de Dkaya 
Añténa ) ( Electric America [7-55]. 
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FiGURA 7-7 Esquema unifilar de principio de un circuito protector de equipos e instalaciones 

de Electrónica de Potencia contra sobretensiones ocasionadas por rayos en la línea de alimenta- 

ción. Se han empleado en la protección muros adentro de los equipos electrónicos de potencia 

(estabilizadores de tomas y sistemas de alimentación ininterrumpida) que alimentan desde la 

red eléctrica las casetas de comunicaciones a pie de grandes antenas de radio y de televisión en 

montes. No aparecen las protecciones propias del transformador, externo al edificio, ni las del 
lado de la antena. 


Asimismo se han desarrollado supresores de sobretensión derivados de los tiristores que 
operan al modo de supresores de gas en versiones uni o bidireccionales. Son semiconducto- 
res de silicio de tres o cuatro capas que entran en conducción regenerativa cuando la tensión 
entre terminales alcanza cierto valor de disparo bien preciso. En conducción, la tensión cae 
a varios voltios en décimas de microsegundo, y puede absorber puntas de intensidad eleva- 
das aunque no llegan a los valores permitidos por los supresores de gas. Se comercializan en 
cápsulas para montaje superficial y en cápsulas análogas a las empleadas en semiconductores 
de potencia pequeños (TO-220 y otras) [7-53][7-61]. 

Existen otros supresores derivados de los diodos semiconductores que combinan la ab-  Ficura 7-9 Dos ejemplos de aplicación de los 
sorción de grandes puntas de corriente, una tensión de entrada en conducción muy precisa y — “aístores a la protección de semiconductores, 

E 02 2 > Y Superior: Protección de dos tiristores en antipa- 
un mantenimiento de esta razonable durante la conducción franca (véase la Fotografía 7-3). alo. nteror Protección de un puente recif- 


Son elementos de protección muy interesantes tanto para los semiconductores de potencia — cador monofásico de diodos. Cortesía de Brown 
Boveri BBC [7-12]. 


7-1 La bobina de doble hélice aislada citada se construye normalmente sobre un cilindro cerámico de medidas en torno a 5 
cm de diámetro y 30 cm de largo, sobre cuya superficie hay dos acanaladuras helicoidales distintas imbricadas paralelamente. 
Sobre ellas se devanan sendos conductores de cobre o latón desnudos, resultando dos devanados en hélice próximos pero galvá- 
nicamente aislados. El acoplamiento magnético resultante entre ambos devanados no cumple ninguna función. 
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FOTOGRAFÍA 7-2 Supresores de sobretensión 

de gas en forma de módulos para montaje en 

cuadro eléctrico junto con interruptores auto- 

máticos magnetotérmicos, interruptores dife- 

renciales y similares. Cortesía de Phoenix Con- 
tact [7-56]. 


LArUAS 


a= Tay = 250 bo Tus = 9070 


FOTOGRAFÍA 7-3 Superior: Supresores de so- 
bretensión bidireccionales simétricos equiva- 
lentes a dos diodos de avalancha en serie. In- 
ferior: Característica tensión-intensidad de 
dichos supresores a dos temperaturas de la 
pastilla. Cortesía de BBC [7-12]. 
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individualmente considerados como para sus circuitos de potencia y de control asociados, 
pues protegen sin poner en peligro las funciones del circuito por reducción de tensión. Ya se 
ha comentado en el Capítulo 2 que los diodos de avalancha controlada (Apartado 2.4.4) y los 
diodos Zener de potencia (Sección 2.6) pueden utilizarse, y de hecho se utilizan, como puros 
supresores de este tipo alcanzando aquellos puntas de energía muy elevadas similares a los 
descargadores de gas medianos. De ambos tipos (diodos Zener y diodos de avalancha contro- 
lada para protección) se comercializan también variantes bidireccionales. 


7.1.2 Protección activa contra sobretensiones 


Los semiconductores electrónicos de potencia se protegen a veces contra sobretensiones, 
bien por separado o considerados dentro de todo un equipo o parte de él, mediante detecto- 
res de sobretensión que desencadenan alguna acción protectora. Recuérdese que los tiristo- 
res en general, tal como se ha apuntado en el Apartado 5.1.1, contienen en su modo de dis- 
paro por tensión excesiva una protección contra sobretensión, pues al entrar en conducción 
se reduce la tensión entre sus terminales principales y quedan a salvo de deterioros posterio- 
res siempre que su circuito asociado mantenga la intensidad que circula por ellos dentro de 
límites razonables y, asimismo, siempre que esta intensidad crezca con una velocidad infe- 
rior a la máxima permitida (véase para esta segunda condición el Apartado 7.1.6). Los tran- 
sistores de potencia en sus distintas modalidades no disponen en general de esta ventaja 
aunque algunos módulos inteligentes (Apartado 3.5.2, Figura 3-30-a) vigilan la tensión entre 
los terminales principales y pueden desencadenar alguna acción de aviso o/y de protección 
en casó de un valor excesivo, 

Los equipos construidos tanto con tiristores como con transistores pueden ser dotados de 
un detector de sobretensión de alimentación de todo el conjunto (o de la sobretensión en 
alguna zona específica) que inicie algún proceso protector activando un componente o grupo 
de ellos dispuestos al efecto. A su vez, esta protección puede ser automáticamente rearmable 
tras su actuación o puede requerir la reposición manual de algún elemento. Salvo en su prin- 
cipio general, que es el que se acaba de explicar, estas protecciones activas globales contra 
sobretensión no se hallan muy detalladas y normalizadas, y su diseño se basa'en el conoci- 
miento exhaustivo del modo de la operación normal y anómalo del circuito o equipo al que 
protegen, y en una adecuada inserción del circuito protector en el circuito a proteger. Las 
posibles repercusiones negativas del circuito protector deben ser analizadas, ensayadas y 
aceptadas. 

A modo de ejemplo se describe en la Figura 7-10 un inversor con IGBT de unos cientos 
de voltamperios, alimentado por una fuente de tensión continua realizada con un rectificador 
de la tensión de red mediante diodos y un filtro LC. En caso de sobretensiones en la red de 
alimentación los IGBT pueden quedar sometidos a una tensión destructiva. Se dispone un 
detector de sobretensión (que puede ser un disparador Smith o dispositivo similar) que vigi- 
la la tensión de continua U¿( presente en las barras de alimentación del puente inversor y, 
en caso de sobrepasarse cierto valor, dispara un tiristor de protección Tp dispuesto en para- 
lelo con el puente y su condensador C. 

El disparo de T¿ produce la descarga inmediata del condensador y la reducción a cero de 
la tensión en los IGBT a proteger. Para cortar la intensidad de cortocircuito que se originaría 
en el puente rectificador se dispone un fusible de entrada ultrarrápido (o un disyuntor auto- 
mático de sobreintensidad de rapidez suficiente IN) que abre y aísla el equipo de la red. La 
reconexión del inversor exige-la reposición del fusible (o el rearme manual del disyuntor) 
para volver a operar. El tiristor debe ser lo suficientemente robusto para no deteriorarse con 
la punta de intensidad que descarga C (ante la cual es despreciable la intensidad de descarga 
del condensador C' de la red de protección) y la punta de intensidad añadida que circulará 
por el fusible (o el disyuntor) hasta finalizar su apertura, lo cual no penaliza económicamente 
demasiado al circuito dado que los tiristores ordinarios de poca tensión y moderada corrien- 
te son de bajo coste. El tiristor no necesita disipador pues normalmente está apagado 
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Ficura 7-10 Protección activa contra sobretensión en un puente inversor con IGBT mediante 

un detector de sobretensión en sus barras de alimentación y un tiristor que, al dispararse por 

este, abre un fusible o un interruptor automático (se ha reflejado en el dibujo esta segunda 

opción) en la entrada. El circuito necesita el rearme manual del disyuntor, o la reposición del 
fusible en su caso. 


y la punta de potencia disipada durante los pocos milisegundos de funcionamiento es absor- 
bida por la propia pastilla. El tiristor debe dimensionarse, obviamente, en base a la punta de 
intensidad no repetitiva que soporta de forma ocasional así como a la tensión de trabajo ordi- 
nario (en bloqueo) y a la esperada tras la apertura del fusible. La pequeña red RC' (ayudada 
por un varistor, según los casos) asegura que dicha tensión no alcance un valor muy elevado. 
La división de la inductancia L del filtro de entrada en dos mitades no acopladas y la cone- 
xión del ánodo de Ty al punto medio pueden ayudar a reducir la intensidad de pico soporta- 
da por este y su derivada de intensidad, tanto por la corriente proveniente de C como de la 
proveniente de la red de alimentación de alterna. En caso de equipos de muy poca potencia 
puede ser más económico dejar una única inductancia y sobredimensionar Tp. 


7.1.3 Protección contra derivadas de tensión 


Algunos semiconductores de potencia, como los tiristores, deben ser protegidos no sola- 
mente contra tensión alta sino también contra una elevación excesivamente rápida de ten- 
sión, aunque su valor instantáneo no sobrepase valores correctos. Cuando un tiristor (de 
cualquiera de sus modalidades y con más o menos sensibilidad según estas) en estado de 
bloqueo es sometido a una derivada de tensión positiva alta puede dispararse, como se ha 
visto en el Apartado 5.1.2, por desplazamiento de cargas en la unión de control. El circuito al 
que sirven debe estar diseñado para que tales derivadas no ocurran en funcionamiento ordi- 
nario ni tampoco ante situaciones anómalas (como las que pueden sobrevenir por un pico de 
tensión en la red en los rectificadores controlados; véase el Capítulo 12). 

Las redes RC serie colocadas en paralelo con el tiristor son la solución normalmente E 
adoptada al respecto, y su funcionamiento se ha descrito en el Apartado 3.2.4 (véase la Figu- — FotocrarÍA74 Redes RC contra derivadas de 
ra 3-8-c), aunque allí se ha presentado la red RC como una protección contra sobretensiones o ol 
tras el corte rutinario de un semiconductor. Sin embargo su funcionamiento propicia inhe- — se yen parcialmente bajo la tejeta y a es 
rentemente que la reaplicación de la tensión al semiconductor se haga con una derivada que quierdal. Cortesía de SEPSA. 
depende de los valores L, C, R y E involucrados. En caso de requerirse no solamente una 
protección contra sobretensión sino también una derivada de tensión a no sobrepasar (o sola- 
mente contra esta última) debe prestarse atención a la verificación del valor de (du/d£), pre- 
vista en 3.2.4 tras el procedimiento de cálculo y, si resulta excesivo, seguir la instrucciones 
para un nuevo tanteo. 


(O) ITES-Paraninfo 201 


Parte II. Componentes 


202 O ITES-Paraninfo 


Un modo simplificado de calcular el condensador necesario en el peor caso para asegurar 
una derivada de tensión que no sobrepase un valor máximo (du/dt),,,. en el circuito de la 
Figura 3-8-c consiste en suponer que la intensidad 1 que circulaba por el semiconductor 
antes del bloqueo se mantiene constante durante la mayor parte de esta operación, en cuyo 
caso la velocidad de subida de tensión (en su tramo inicial, el más pronunciado) en el semi- 
conductor es 


11 (12) 
de C 
de donde 
I 
A , 
(dul E 


7.1.4 Protección pasiva contra sobreintensidades. Fusibles ultrarrápidos 


Un semiconductor de potencia realiza sus funciones de conducción y bloqueo de la co- 
rriente eléctrica mediante una pastilla semiconductora de muy poco tamaño y peso. Una vez 
en conducción, las sobreintensidades producen mayor disipación de potencia debido al pro- 
pio aumento de corriente y al aumento de caída de tensión que ello conlleva, tanto en tran- 
sistores como en tiristores. Este exceso de potencia disipada se almacena en la misma pasti- 
lla en los primeros instantes y se expulsa luego hacia el radiador a través de los contactos 
térmicos (que casi siempre coinciden con los eléctricos). Tanto en régimen transitorio como 
permanente, la pastilla no debe sobrepasar una temperatura máxima para que sus propieda- 
des no-se deterioren (en el silicio se fija en umos 190%C; véase la Tabla 2-1), y su reducida 
masa hace que la capacidad de almacenar excesos pasajeros sea inferior a la de los relés y 
contactores, y aún más comparada con la de las bobinas y transformadores. Esta limitada 
capacidad de sobrecarga térmica de los semiconductores obliga a disponer en sus circuitos 
ciertos elementos adicionales limitadores de intensidad, los cuales pueden ser tan solo de 
limitación (generalmente inductancias en serie) o de corte (fusibles). 

Los transistores de potencia son mucho más vulnerables a las sobreintensidades que los 
diodos, tiristores y triacs porque pueden pasar de la zona de saturación a la activa aumentan- 
do enormemente la caída de tensión y, por tanto, la potencia disipada. Su protección con 
elementos adicionales pasivos es más dificultosa, por lo que estos elementos protectores casi 
nunca se emplean y, dado que los transistores tienen la gran ventaja de su capacidad intrín- 
seca de bloqueo por el terminal de base, suele preferirse un sistema de protección activa 
desexcitando la base que ya se ha mencionado al hablar de los módulos transistores inteli- 
gentes (Apartado 3.5.2). Por tanto, en lo que sigue, al hablar de protección contra sobreinten- 
sidad de semiconductores nos referiremos exclusivamente a diodos y tiristores de las distin- 
tas clases. 

Los semiconductores pueden soportar de forma transitoria sobrecargas de intensidad ba- 
jas y medias cuyo valor suele dar el fabricante como una función de su tiempo de duración 
para intervalos superiores a 10 ms, que es la duración de un semiciclo de 50 Hz. La protec- 
ción contra estas sobrecargas puede llevarse a cabo con algún elemento de interrupción len- 
to o por medio del circuito de mando. Para las sobrecargas altas y de duración inferior a 
10 ms la única alternativa es usar fusibles ultrarrápidos. La coordinación entre semiconduc- 
tor y fusible se hace sobre el parámetro 1%, cuyo concepto ilustra la disipación de energía 
que una punta de intensidad va a provocar en un semiconductor (que no debe ser destruido 
por elevación de la temperatura) y en un fusible (que debe ser fundido para que proteja). 
Para comprender mejor su significado es recomendable estudiar antes el proceso de apertu- 
ra de un fusible en sobrecarga. 


Operación del fusible 


Un fusible ultrarrápido consta de una cinta de plata con varios cuellos rodeada de arena 
de cuarzo. En la Figura 7-11 se dan dos disposiciones frecuentes. 
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El cuello es la parte de menor sección y donde tiene lugar la fusión. Para intensidades 
moderadas los tramos entre cuellos sirven de disipador; pero, ante un impulso fuerte de in- 
tensidad, el calor no se transmite suficientemente deprisa hacia esos tramos anchos y se fun- 
den uno o más cuellos. La fusión se produce rápidamente puesto que es un fenómeno acu- 
mulativo: al calentarse el cuello su resistencia eléctrica aumenta, hay más pérdidas y su 
temperatura sube más, etc. Debido a esta variación de la resistencia con la temperatura, la 
forma de onda tiene una acusada influencia sobre el tiempo de fusión. Al fundirse el metal, 
el líquido resultante se evapora rápidamente y se crea un arco cuya tensión depende de las 
características constructivas del fusible, de la densidad de corriente, de la tensión del gene- 
rador y de la configuración del circuito. : 

En la Figura 7-12 se representa el caso ideal en que la impedancia equivalente del cir- 
cuito es inductiva pura. Si el fusible fuera un cortocircuito franco, la intensidad que pasaría 
por él sería 1, a la que se da el nombre de intensidad esperada. Como no lo es, la intensidad 
real es i que, despreciando la intensidad de carga antes de la falta, vale 
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FicURA 7-11 Formas interiores de 
un fusible ultrarrápido de potencia. 


FIGURA 7-12 Evolución temporal de intensidad y ten- 
sión en un fusible ultrarrápido durante la fusión por 
sobreintensidad. 


En t, se produce la fusión y aparece la tensión de arco up. En t, la tensión del fusible 
iguala a la del generador y la intensidad alcanza su máximo, Iy. Cuando el área B iguala al 
área A, instante tz, la intensidad se anula y la tensión uy del fusible toma el valor de la del 
generador u. 
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El tiempo de fusión es t¿=t, —t, y el tiempo de arco t, = tz —t,. La suma de ambos 
es el tiempo total de corte t,=t¿+ t,. 

Típicamente la intensidad es triangular y decrece tras t, porque la tensión del fusible 
supera a la del generador. Cuanto más alta sea la tensión del fusible, menor será £,. 

En la Fotografía 7-5 se aprecia la intensidad y tensión de fusión en un circuito experi- 
mental con tensión del generador muy baja, razón por la cual el tiempo t, es muy pequeño. 
En la práctica (habitualmente con mayor tensión del generador) normalmente se tiene que 
la bk>t> to 


ForoGraría 7-5 Intensidad (arriba) y tensión (abajo) de un fusible durante el proceso de fu- 
sión con baja tensión del generador. 


Definición del IÉ1 


El 1% de una onda de intensidad i = f(t) entre los instantes t, y ty se define así: 


9 tb S 
¡Es | 2 de (7.5) 
t 


“A 


cuyo valor depende, obviamente, de la forma de onda y de la duración considerada. Es un 
parámetro útil para predecir el efecto de fuertes y cortas sobrecargas y tiene distinto signifi- 
cado según el elemento en que dicho efecto se considere. En los semiconductores es un 
índice del calor generado durante una sobreintensidad transitoria, mientras que en los fusi- 
bles lo es de la energía que dejan pasar durante el proceso de fusión. 

Es importante hacer notar que, en general, los 1% del semiconductor y del fusible dados 
por sus respectivos fabricantes no pueden compararse directamente, puesto que para el 
semiconductor se suele dar con onda senoidal, mientras que el fusible deja pasar una onda 
triangular y, además, en principio no están ambos referidos a la misma duración. 


Datos suministrados por los fabricantes 


Los fabricantes de fusibles suelen dar, entre otros, los siguientes datos en forma de gráfi- 
cas para 50 Hz: 


— (PD. para diferentes valores eficaces de la onda de intensidad esperada (1) y para 
diferentes tensiones del generador. 

— Í,, para diferentes valores eficaces de la onda de intensidad esperada. 

— Curvas intensidad de sobrecarga-tiempo de corte, en las que existen siempre unas zo- 
nas de imprecisión. Son similares a las curvas de la Figura 7-16 para interruptores 
automáticos. 


Los fabricantes de semiconductores, por su parte, dan: 


— (19)¿,, máximo soportable con semiciclo senoidal de 10 ms de duración para la unión 
fría y caliente. 
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— Máximo pico no repetitivo de intensidad o intensidad de pico único, 1, definido 
para un semiciclo senoidal de 10 ms. Igualmente se da con la unión fría y caliente. 
Se relaciona con el dato anterior así: 


1 
(AN II (7.6) 


sem 2 pu 


Protección con fusibles ultrarrápidos en corriente alterna 


Se trata de encontrar el mayor calibre de fusible que proteja con certeza al semiconduc- 
tor en cuestión para las condiciones reales de funcionamiento del circuito (puesto que estas 
pueden no ser perfectamente conocidas en todas las coyunturas, es aconsejable tomar cierto 
margen de seguridad). 

Cuando se quiere proteger un semiconductor, lo que se pretende es que, tras una sobre- 
carga, no se sobrepase ni siquiera transitoriamente su temperatura máxima soportable, por 
encima de la cual se produciría en su pastilla un daño irreversible. La protección contra so- 
breintensidades de un semiconductor consiste, en resumidas cuentas, en limitar la máxima 
temperatura que pueda alcanzar, 

En la Figura 7-13 se dan distintas formas de onda de intensidad (todas tienen el mismo 
valor de pico y la misma duración) junto con la evolución del 1% y del incremento de tempe- 


Onda rectangular 


- 


pt 


pa 


Onda senoidal 


Onda triangular, a = 2 


L Onda triangular, a = 10 


Ficura 7-13 Influencia de la forma de onda de la intensidad i sobre la evolución del 1% y sobre 
la elevación de temperatura de la pastilla AT de un semiconductor sometido a sobrecarga. 
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FOTOGRAFÍA 7-6 Fusible ultrarrápido de 250 A 


y 1.200 V protegiendo un tiristor en el filtro de 

entrada de un convertidor auxiliar para fe- 

rrocarril, de tensiones de entrada 1.500 Vcc, 

3.000 Vcc y 1.500 Vca, de 250 kVA de potencia. 
Cortesía de SEPSA. 
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ratura de la pastilla, este último calculado como se indica en la Sección 7.3. Se observa que 
no hay dependencia directa de la temperatura con el 1%. 

La onda rectangular produce la mayor elevación de temperatura, le sigue la senoidal y 
después las triangulares. Dentro de estas hay que situar primero las de menor o, siendo 
a = t,/t,. Como se ha visto anteriormente, en la práctica es 4 > 2. El caso más desfavorable 
se da para o. = 2, que produce la mayor elevación máxima de temperatura. De las gráficas de 
la Figura 7-13 se deduce que la elevación de temperatura que se produce en un semicon- 
ductor al ser atravesado por una semionda senoidal es igual a la producida por una onda 
triangular (a = 2) de igual duración y cuya intensidad de pico sea 1,2 veces la de aquella. 

Para conseguir la protección del semiconductor, es decir, para que su temperatura máxi- 
ma soportable no se alcance, se demuestra [7-18] que ha de verificarse numéricamente la 
siguiente relación: 

o 


IMP) (7.7) 
pu 


fus 
tomando para 1,,,, el valor correspondiente a la temperatura real de la pastilla antes de pro- 
ducirse la sobrecarga (expresando el 1% en A?s y las intensidades en A). 

El máximo calibre de fusible a utilizar en la protección es aquel que cumple (7.7), pero 
no su inmediato superior. Véase un ejemplo de aplicación de la fórmula anterior en el Pro- 
blema P 7-1. 


Protección con fusibles ultrarrápidos en corriente continua 


En. corriente continua el funcionamiento es distinto que en corriente alterna porque la 
tensión del circuito siempre tiene la misma polaridad y, en consecuencia, la actuación del 
fusible es más difícil. Se hace necesario para su estudio considerar otro parámetro más: la 
constante de tiempo del circuito (t = L/R). Si es pequeña, la intensidad crecerá rápidamente 
y se creará un arco múltiple (uno en cada cuello del fusible, Figura 7-11), siendo el funciona- 
miento similar al de corriente alterna. Para mayores valores de 7, el tiempo de fusión aumen- 
ta y la fusión puede producirse en un número menor de cuellos, incluso en uno solo, en cuyo 
caso se reduce la longitud efectiva total del arco y, por consiguiente, la capagidad de blo- 
quear tensión. Los fusibles para corriente continua son, cuando se aplican a tensiones por 
encima de 400 V, más largos que sus homólogos para corriente alterna. Véase un ejemplo de 
aplicación en la Fotografía 7-6. 

Para la protección en corriente continua se emplea igualmente la relación (7.7) tomando 
para el fusible los datos que el fabricante dé para corriente continua. En ausencia de estos 
datos se pueden emplear los de corriente alterna con la siguiente relación que sustituye a 


os 


E em”. E 
Ill Días < B e (7.8) 
siendo 
3,7 
PB=0,4+=— - para 7 < 20 ms (7.9) 
3+t 
PB=045+5,5:10 7 para 20 ms <7T<50 ms (7.10) 


expresando en ambas fórmulas t en ms. 


Relación entre características de los fusibles ultrarrápidos 


Tanto en los fusibles como en otros dispositivos de corte por sobrecorriente (como los 
interruptores magnetotérmicos que se verán en el Apartado siguiente, 7.1.5) a veces no se 
dispone del parámetro 1% pero sí del tiempo de corte £, en función de la corriente máxima 
Ly: Otras veces se dispone del 1% pero no del tiempo de corte, y otras se desconoce la 
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corriente máxima que permitirá un dispositivo con cierto 1 2 si abre en determinado tiempo - 
t, Diversos autores [7-5][7-6] se han ocupado de estudiar la relación entre esos tres paráme- 
tros, y aunque la tensión de alimentación y otras condiciones también influyen en ella ha- 
ciéndola impredecible, se reproduce en la Figura 7-14 un nomograma útil que puede orien- 
tar al diseñador a la hora de deducir uno de los tres conocidos los otros dos. 


Nomograma de parámetros involucrados 
en la apertura de un fusible : Mo 
kiloamperios 
20 


1?t 67 
kiloamperios? - segundo 5 


k 
milisegundos 


883 
6,04 
4.0 


Ejemplo: 
con t,= 2,95 ms 
e Im= 3,2 kA 
resulta /2f= 9 kA?s 


FiGURA 7-14 Nomograma de relación entre el tiempo de corte t,, el Pe y la intensidad máxima 

alcanzada 1,y en el proceso de apertura de un fusible o interruptor magnético ultrarrápidos. La 

relación debe tomarse como aproximada, pues depende asimismo de otras condiciones no con- 
sideradas en su deducción. Tomada de [7-5] y traducida a la terminología aquí empleada. 


El coeficiente 3 de esta fórmula aproximada de la Figura 7-14 puede deducirse también 
comparando los 1% finales de las ondas triangulares con el 1% final de la onda rectangular, 
cuyo valor es 17, en la Figura 7-13. 

En la Fotografía 7-7-a puede verse una panorámica de los distintos tipos de fusibles para 
protección de semiconductores. En la 7-7-b se muestran los fusibles prismáticos cuadrados 
con microinterruptor testigo de fusión. Obsérvese que los fusibles de la Fotografía 7-6 son 
de este mismo tipo aunque más largos por estar fabricados para tensión continua elevada. 


7.1.5 Protección en equipos multimodulares mediante fusibles ultrarrápidos 


Como se verá en el segundo subapartado de 19.1.3 (ejemplo de fiabilidad con dos módu- 
los), los equipos de alimentación de corriente alterna constituidos por muchos módulos igua- 
les coordinados constituyen una solución topológica que propende en unos casos a al- 
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FOTOGRAFÍA 7-7 a) Diversos tipos de fusibles y portafusibles de protección para semiconductores y equipos electróni- 
cos de potencia. b) Fusibles prismáticos con microinterruptores testigo de fusión. Cortesía de Ferraz [7-51]. 
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canzar una fiabilidad elevada, aunque con una tasa de reparaciones alta, y en otros casos 
constituye un medio sencillo de elevar la potencia conseguible en un equipo conjunto con 
los semiconductores disponibles en el momento. En dichos equipos cada módulo de po- 
tencia, idéntico a todos los demás, supone una parte genérica de una topología global que 
se integra en ella secuencial [7-2] o simultáneamente [7-4][7-10][7-13]. La posibilidad, e 
incluso ventaja, de tales equipos desde el punto de vista de la fiabilidad alcanzada y su 
facilidad de reparación se han basado en el empleo de un elemento simple y seguro para la 
interconexión de módulos: el fusible ultrarrápido bien construido y caracterizado. Ahí, este 
dispositivo cumple la doble función de proteger los semiconductores del módulo donde se 
ubica en caso de avería de este, y la de separar dicho módulo averiado del resto de los 
módulos. 

Centrándonos en la variante segunda de equipos mutimodulares —la de módulos en pa- 
ralelo de operación simultánea basados en el inversor de N. Mapham estudiado en la Sec- 
ción 17.2—, la situación circuital de los fusibles homólogos está organizada como se descri- 
be en la Figura simplificada 7-15, donde se han eliminado por claridad todos los fusibles del 
módulo menos el F. Para su comprensión a los efectos aquí pretendidos basta considerar que 
cada módulo de un conjunto total de n módulos iguales funciona, bajo un control sincroniza- 
do con el resto del equipo, como una sección en cuyas ramas se maneja la enésima parte de 
la potencia y de la intensidad de las ramas equivalentes del conjunto. En condiciones norma- 
les circulan por los fusibles homólogos de cada módulo intensidades iguales que deben ser 
soportadas aun en el caso de carga máxima del equipo, y esta es la primera condición (condi- 
ción de carga normal) en la elección del tipo y calibre de fusible. 

En caso de avería dentro de un módulo i (por ejemplo, cortocircuito en su condensador 
C1) circula por su fusible F una intensidad de falta entrante de valor máximo I,y que, en 
primera aproximación, repercute en el fusible homólogo de cada uno de los módulos restan- 
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+ Entrada + O 


Módulo 1 


—=> 1 
lun) | 


Salida y 


a) c) 


Ficura 7-15 a) Circuito simplificado de un inversor multimodular para alimentación a 220 

V-50 Hz basado en el inversor de N, Mapham [7-4]. Se han eliminado todos los fusibles de 

protección de cada módulo excepto el F. En caso de cortocircuito en el condensador C1 del 

módulo ¿ su fusible F se abre y aísla la salida del módulo de la salida general. b) Equipo experi- 

mental con 8 módulos de 1 kVA [7-13] mostrando los fusibles en el frontal, previo a equipos 

comerciales como el mostrado en la Fotografía 17-1. c) Transitorio en la tensión de salida du- 
rante la avería y separación de un módulo. 


tes en una intensidad saliente de valor 1,,/(n — 1), suministrada por el condensador C1 co- 
rrespondiente, cuya suma extendida a los n — 1 módulos sanos conforman aquella. Se des- 
precian en este planteamiento las intensidades de funcionamiento ordinario del equipo, para 
aproximar lo cual no se ha puesto carga alguna en la Figura 7-15-a. La segunda condición de 
la elección del fusible es doble y establece, por una parte, que en esta situación de falta el 
fusible F del módulo averiado debe abrir con seguridad bajo la intensidad 1, en un tiempo t, 
lo suficientemente corto (pocos milisegundos) para no comprometer el funcionamiento del 
equipo (condición de apertura rápida ante falta propia) y, por otra parte, que el pico de in- 
tensidad repercutida en los fusibles de los módulos sanos 1y/(n — 1), de la misma dura- 
ción 1, no debe fundir con seguridad dichos fusibles ni causar en ellos alteraciones impor- 
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1250 V C3 URK 


FOTOGRAFÍA 7-8 Curva sobrecarga-tiempo de 
prearco de un fusible ultrarrápido. Obsérvese 
que, para tiempos de milisegundos, la intensi- 
dad de apertura segura (curva derecha) no lle- 
ga a 13 veces la intensidad de no apertura 
segura (curva izquierda). Esta baja relación 
(reflejada gráficamente por la delgadez de la 
banda de indecisión) es un parámetro que indi- 
ca la alta idoneidad de estos sencillos compo- 
nentes como limitadores precisos. Cortesía de 
Ferraz. 


FOTOGRAFÍA 7-9 Interruptor automático mag- 
nético miniatura (o minidisyuntor) con reposi- 
ción por pulsador. Cortesía de Ferraz, 


Interruptor magnético rápido tipo TMF 12 


de So 


Tiempo en segundos —». 


2 
3 
E 
il 
l 


BE! H 
PTA ESTAN 20 304050 
Múltiplos de IN. —»=- 


FOTOGRAFÍA 7-10 Curvas sobrecarga-tiempo 
de apertura del interruptor magnético miniatu- 
ra de la Fotografía 7-9. La verticalidad entre 
42 la y 8: ly indica imprecisión en el tiempo de 
apertura. La horizontalidad en la curva de no 
apertura por debajo de 2 ms indica que el dis- 
positivo es ciego ante picos de corriente de 
esta o inferior duración. Cortesía de Ferraz. 
Leyendas traducidas. 
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tantes (condición de no deterioro ante falta ajena). La relación entre las intensidades en F por 
falta propia y por falta ajena es de (n — 1). 

El cumplimiento de la condición de carga normal influye en la elección del tipo y calibre 
del fusible al modo tradicional y debe tenerse en cuenta que, si los módulos están bien fabri- 
cados, la tolerancia entre intensidades de ramas homólogas no suele llegar al 5%, no siendo 
necesario normalmente sobredimensionar el calibre del fusible por esta causa. 

La condición de apertura rápida ante falta propia conduce la elección del fusible hacia los 
tipos rápidos y ultrarrápidos, debiéndose elegir el más rápido compatible con la condición 
primera. 

La condición de no deterioro ante falta ajena determina el número mínimo de módulos 
en paralelo necesario para conseguir con seguridad esta doble función de protección y aisla- 
miento requerida. En el caso de poder emplearse fusibles ultrarrápidos, el estudio de sus 
curvas sobrecarga-tiempo de apertura (similares a las de la Fotografía 7-8) establece este nú- 
mero mínimo de módulos en paralelo en torno a 4, cifra que en la práctica depende del 
circuito empleado y que está confirmada como 4 [7-13, p. 31] para módulos basados en el 
circuito de N. Mapham [7-4]. 

En efecto, el concepto que resume el fundamento de este procedimiento de protección y 
aislamiento de módulos en fallo mediante simples fusibles ultrarrápidos consiste en la relati- 
vamente baja relación (relación de indecisión, podría llamarse) entre una sobreintensidad 
que corta estos dispositivos en pocos milisegundos (de 2 a 5 ms) y una intensidad menor de 
esa misma duración que no los afecta. Dicha relación es inferior a 2 o 3 veces en casi todos 
los tipos (y en algunos como el de la Fotografía 7-8 tan bajo como 1,3 veces) y cumple bien la 
condición de ser inferior a la relación (n — 1) antedicha de intensidades en el fusible F del 
módulo ante falta propia y falta ajena para n igual o superior a 4. 

El fusible F elegido para la descripción anterior tiene por misión principal aislar la salida 
del módulo averiado. Otros fusibles no mostrados en el circuito de la Figura 7-15 protegen 
los semiconductores y aíslan el módulo por la entrada. Este modo de aislamiento de módulos 
múltiples mediante fusibles también es aplicable a circuitos de c.c. 


7.1.6 Protección activa magnética y electrónica contra sobreintensidades 


La protección contra sobreintensidades de los semiconductores de potencia no se realiza 
exclusivamente con fusibles ultrarrápidos. En algunos equipos de poca potencia se aplican 
también interruptores magnetotérmicos muy rápidos para proteger diodos y tiristores. En el 
caso de los transistores ya se ha indicado en el Apartado 3.5.2 que pueden protegerse apro- 
vechando la capacidad de corte en cualquier instante que estos interruptores ofrecen desex- 
citando el terminal de control. 


Protección activa magnética de diodos, tiristores y equipos contra sobreintensidades 


La protección de diodos y tiristores mediante fusibles ultrarrápidos se conoce bien y es se- 
gura. No obstante, adolece de la incomodidad y costo de la reposición del fusible tras su 
actuación. Esto no presenta problemas normalmente, pues dicha protección suele estar pen- 
sada con un nivel de prioridad de actuación secundario y opera ocasionalmente, cuando no 
funcionan otras protecciones de mayor prioridad tales como la limitación pasiva o activa de 
la carga, o cuando se da un fallo catastrófico en una parte localizada del equipo. 

En aplicaciones donde la exposición a condiciones imprevisibles muy frecuentes es habi- 
tual, como en equipos portátiles de diversó uso en talleres, equipos de entrenamiento de 
personal y otros, se emplean a veces para proteger diodos y tiristores interruptores magneto- 
térmicos similares a los utilizados para la protección de instalaciones eléctricas, y en los que 
la función de apertura magnética por sobrecorriente fuerte y repentina se ha hecho más sen- 
sible y rápida. Estos interruptores (véanse las Fotografías 7-9 a 7-13) pueden disponer de 
dos métodos de apertura: uno térmico mediante un sensor bimetal con tiempo de actuación 
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largo pero que puede ser tarado para abrir con sobrecarga muy pequeña (del orden del 10% 
o menor) y otro magnético al modo de un pequeño solenoide que actúa en milisegundos con 
sobrecargas altas. Ambos desencadenan el mecanismo de apertura del interruptor que suele 
disponer de una pequeña cámara apagachispas. Estos dispositivos no se han generalizado en 
las versiones muy rápidas aplicables a los campos aquí estudiados y solo algunos fabricantes 
de interruptores magnetotérmicos los suministran. Véanse en la Figura 7-16 las curvas de 
apertura de dos modelos rápidos de un fabricante especializado. 


FOTOGRAFÍA 7-11 Configuración interior de un 
interruptor magnetotérmico, o automático. A la 
izquierda está el solenoide de corte electromag- 
nético. A la derecha, la cámara apagachispas. 
Abajo, un microinterruptor testigo. Cortesía de 
Eaton-Heinemann: 


PA 


Tiempo en segundos . . E 
- Tiempo en segundos 


100 200 400 $00. 80D 1000 00 200. 400 60 só 1.000 
- Carga porcentual de la corriente nominal Carga porcentual de la corriente nominal 


0,001 
1 


FIGURA 7-16 Curvas sobrecarga-tiempo de corte de dos tipos rápidos de interruptor magneto- 
térmico que pueden ser empleados en la protección de diodos, tiristores y equipos electrónicos 
de potencia. Cortesía de Airpax [7-49], Las leyendas han sido traducidas. 


FOTOGRAFÍA 7-12 Interruptor magnetotérmico 
miniatura especial para corriente continua. Cor- 


La naturaleza mecánica de estos dispositivos (tanto térmicos como magnéticos) produce tesía de Alrpax. 
tolerancias apreciables en sus características que obligan a tomar márgenes de seguridad 
grandes en el diseño. Además, los interruptores magnéticos son sensibles a las vibraciones 
mecánicas y suelen evitarse a favor de los térmicos en aplicaciones móviles (como en los 
convertidores auxiliares para ferrocarril). Su caracterización en fábrica y su selección para la 
aplicación se pueden realizar bien sobre el mismo concepto de 1% aplicado en los fusibles 
ultrarrápidos, bien sobre las curvas sobrecarga-tiempo de apertura. En ambos casos el crite- 
rio de aplicación es, como en los fusibles, que la sobreintensidad permitida por el protector 
debe ser menor que la tolerada por el dispositivo o equipo protegido. 

Los interruptores magnetotérmicos rápidos se emplean también como dispositivos de co- 
nexión-desconexión habitual y primera protección contra sobrecargas en equipos de Electró- 
nica de Potencia sencillos. Recuérdese el circuito de la Figura 7-10 y véase un ejemplo de 
aplicación de un circuito algo más simple en la Fotografía 7-14. 


Protección activa de transistores de potencia contra sobreintensidades 


Los transistores de potencia en todas sus versiones (bipolares, FET, IGBT, etc.) dispo-  FOTosRara 7 Irma mico 
tripolar con uno de los tres cuerpos abierto 


nen inherentemente de la posibilidad de limitar o cortar su corriente en caso de que alcance - mostrando la cámara apagachispas (arriba), el 

valores excesivos actuando en su circuito excitador. Esta protección en alguna de sus posi-  'inquete mecánico len el medio) y el solenoide 
E E a S E a 3. de apertura magnética (abajo). Cortesía de 

bles modalidades la incorporan muchos módulos transistores inteligentes, como se ha indi- Er Manon 

cado en el Apartado 3.5.2, pero el diseñador puede incorporarla a cualquier componente 

añadiendo la circuitería extra necesaria al excitador correspondiente. Como se señalaba en el 


apartado citado, la protección de um transistor contra sobreintensidad necesita en primer 
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FOTOGRAFÍA 7-14 Interruptor magnetotérmico 
unipolar empleado como interruptor de entrada 
(on-off] y primera protección contra sobrecar- 
gas en un estabilizador de tensión alterna me- 
diante cambio de tomas en carga con triacs. 
Cortesía de Electrónicas Boar, 
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lugar la medición de esta, que suele realizarse añadiendo una resistencia de bajo valor óhmi- 
co y de corriente adecuada en serie con el terminal emisor (en los bipolares e IGBT) o surti- 
dor (en los FET). La tensión que cae en dicha resistencia es vigilada por un detector de nivel 
de tensión (realizado frecuentemente con operacionales especiales para medida de tensiones 
próximas al cero de alimentación como el CA 3140). Cuando la intensidad, y la tensión co- 
rrespondiente en la resistencia, alcanza un valor predeterminado, el detector produce una 
señal que puede emplearse para cortar la excitación del transistor o/y para desencadenar 


alguna operación en un circuito de protección general. Véase un circuito conceptual en la 
Figura 7-17. 


Señal de control 
ordinaria 


Excitación 
controlada 


Equipo 
electrónico 
de 
potencia 


Detector 
U 


Señales 
de aviso 
Detector 
1 


FIGURA 7-17 Esquema conceptual de un circuito protector contra sobreintensidad y detector 
de sobretensión en un IGBT. 


Dado que el operacional que realiza la detección de tensión en la resistencia testigo de 
intensidad necesita poca tensión (en torno a 0,1 V) para su seguro funcionamiento, la caída 
de tensión en el conjunto transistor-resistencia no resulta apenas penalizada (la caída de ten- 
sión en un transistor saturado es de 0,4 a 5 V, véase la Tabla 3-1) y tampoco el rendimiento. 

También puede medirse la intensidad con sonda Hall en el conductor de conexión a al- 
guno de los terminales principales del semiconductor a proteger y, en circuitos de corriente 
alterna, con transformadores de intensidad. La señal resultante se envía al circuito de pro- 
tección. En este caso el rendimiento no se ve afectado en absoluto. 

Con objeto de eliminar el detector de intensidad (resistencia, sonda Hall o transformador 
de intensidad), algunos circuitos excitadores para IGBT [7-46] deducen la intensidad del sur- 
tidor integrando la caída de tensión en la pequeñísima inductancia interna entre el terminal 
surtidor de potencia y el terminal surtidor disponible para la señal de excitación en algunos 
IGBT de gran potencia. Otros excitadores sencillos para transistores determinan la condi- 
ción de sobreintensidad vigilando la caída de tensión entre los terminales principa- 
les mediante un simple divisor resistivo similar al de la Figura 7-17 y deduciendo condición 
de falta si se da caída de tensión excesiva (consecuencia de salida de saturación) cuando el 
propio excitador ordena conducción. De esta manera, el mismo divisor de tensión sirve, 
combinado con un circuito lógico elemental, para detectar tanto sobretensión como sobrein- 
tensidad. 

Los detectores de sobreintensidad, como el de la Figura 7-17 y otros, pueden emplearse 
también para limitarla a partir de un nivel peligroso, sin cortar el transistor, reduciendo el 
nivel de excitación (intensidad en los bipolares y tensión en los FET e IGBT). Se produce la 
salida del componente del estado de saturación y la entrada en la zona activa, con el consi- 
guiente aumento de la caída de tensión entre los terminales principales y de la potencia disi- 
pada. Esta estrategia permite no recurrir, como a veces se hace, a la reducción de la excita- 
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ción en condiciones normales con objeto de rebajar la corriente de falta en cortocircuito, lo 
que conlleva mayores pérdidas. Debido a la alta disipación en el transistor durante la limita- 
ción, este modo no se puede emplear salvo durante un intervalo de tiempo muy limitado (se 
recomienda unos 10 ¡us en [7-24]) para prevenir el calentamiento excesivo de la pastilla, 
transcurrido el cual debe pasarse al estado de no protección o al de protección por corte 
explicado inicialmente. 

Los excitadores comerciales para transistores, salvo en versiones muy sencillas, suelen 
disponer de limitadores de intensidad incorporados con modos y niveles de actuación diver- 
sos. No obstante es habitual que los fabricantes de equipos de Electrónica de Potencia desa- 
rrollen sus propios módulos excitadores adaptados a las exigencias de sus aplicaciones, como 
los mostrados en las Fotografías 7-15-a/b. 


a) 


b) 
FoTocRrAFÍA 7-15 a) Seis circuitos excitadores sencillos a medida para IGBT en tarjeta para inserción vertical sobre placa. Dispo- 
nen de un primer nivel de protección contra sobreintensidad. Cortesía de SAFT Ibérica. b) Circuito excitador complejo a medida de 
un puente inversor con IGBT (módulos negros al fondo) montado en caja con distintas funciones de protección. Cortesía de SEPSA. 


Los tipos de protección y niveles de prioridad que suelen disponer los circuitos excitado- 
res de transistores en sus versiones más complejas son los siguientes: 


Detección de sobreintensidad (nivel 1.2) y generación de señal de aviso (se envía normal- 
mente a un circuito de coordinación de maniobras y protección con distintos niveles je- 
rarquizados). 


Detección de sobreintensidad (nivel 2.9) y limitación por reducción de la excitación duran- 
te tiempo limitado, que genera (o no) una señal de aviso al coordinador de maniobras y 
protección. 

Detección de sobreintensidad (nivel 3.9) y desconexión del excitador, que genera (o no) 


una señal de aviso al coordinador. 


Detección de sobretensión, que actúa mediante un divisor de tensión resistivo. El corte 
del transistor por sí solo no significa en esta situación ningún efecto protector, por lo que 
en tal caso solo se genera una señal de aviso para el coordinador de maniobras, que debe- 
rá desencadenar alguna acción general de protección. 
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7.1.7 Protección contra derivadas de intensidad 


Los semiconductores de potencia, tras su excitación hasta saturación, no soportan en general 
una subida de la intensidad entre los terminales principales con velocidad ilimitada, siendo 
esto más cierto en aquellos componentes en los que el estado de conducción se inicia en una 
zona limitada de la pastilla, que posteriormente se extiende a toda ella. Los transistores FET 
y algunos tipos de transistores bipolares están muy capacitados para afrontar una subida rá- 
pida de la intensidad debido a su naturaleza celular, pues la influencia de la puerta, o de una 
base múltiple, afecta de inmediato a cada célula y, por tanto, a toda la estructura conductora. 

No es este el caso de los tiristores, donde el impulso de disparo de puerta pone inicial- 
mente en conducción solo el área de la pastilla próxima a ella, como se ha visto en el Aparta- 
do 5.1.3. Posteriormente esta zona con las barreras de tensión colapsadas se extiende a toda 
la pastilla por un efecto de inundación de portadores minoritarios. Se fabrican tiristores en 
los que la influencia de la puerta en la pastilla es mayor y se alcanza la conducción plena en 
menos tiempo. Véanse los comentarios a este respecto en la Sección 5.6 y las hojas de carac- 
terísticas del tiristor de 200 A, serie IRK.F 200, en la Sección 5.7, en las que puede apreciar- 
se que soporta hasta 800 A/us tras el disparo. 

Sea cual sea el semiconductor de potencia empleado y sus características, el diseñador 
debe comprobar que al inicio de la conducción no se sobrepasa la velocidad máxima de cre- 
cimiento de la intensidad especificada. Ordinariamente la propia inductancia equivalente en 
serie con el semiconductor que proporciona el circuito en que está inmerso asegura una ve- 
locidad de elevación de intensidad por debajo del límite, pero en los casos en que dicho 
circuito tenga condensadores próximos al semiconductor puede ser necesario añadir una in- 
ductancia protectora específica que, a menudo, puede implementarse sin más que añadir al- 
gún bucle a los conductores del cableado. Para fijar órdenes de magnitud considérese que en 
el caso extremo de emplear el tiristor IRK,F 200-12 de la serie antes mencionada en un 
circuito (Figura 7-18) que equivalga a una fuente de tensión E de 600 V y una resistencia en 
serie R de 6 O, sin inductancia serie alguna salvo la de los cables de conexión, L¿ de 0,5 HH, 
se tendría una velocidad inicial de subida de intensidad de ánodo 


dia E 600 V 
de Lo 05H 


= 1.200 A/us (7.11) 


Bucle añadido 


Circuito de 


potencia equivalente | Lp "1 pH 


FIGURA 7-18 Circuito simplificado de un tiristor sometido a condiciones extremas de disparo 

bajo elevada di/dt. El equipo de potencia en el que está inserto no ofrece ninguna inductancia 

equivalente serie y equivale a una fuente de tensión con una resistencia serie pura. Puede ne- 

cesitarse disponer una pequeña inductancia específica de protección L, en serie con el tiristor 

que, añadida a la inductancia de los cables de conexión, L¿, asegure que la derivada de intensi- 
dad tras el disparo no sobrepasa el límite especificado. 
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que resulta excesiva. Para reducirla a 400 A/us hay que triplicar L¿, para lo que basta reali- 
zar con el cable de llegada al ánodo una espira de 3 vueltas y 9 cm de diámetro?”?. 

Téngase en cuenta en la práctica el modo de definir la derivada máxima de intensidad 
del semiconductor de potencia (di,/dt en el ejemplo anterior) empleado por el fabricante. 
Unas veces se emplea el valor de la tangente de la curva de intensidad en el comienzo y 
otras la de la recta que une dicho origen con el punto donde se alcanza el 63% de su valor 
final, puesto que la intensidad crece exponencialmente hasta su valor final (200 A en el ejem- 
plo anterior). 

A veces, la limitación intencionada de la derivada de intensidad en los circuitos de poten- 
cia está solicitada, más que por la protección de los semiconductores, por la necesidad de 
reducir la emisión de radiación electromagnética con objeto de minimizar la perturbación en 
el propio circuito de control y en otros equipos electrónicos próximos. Es muy corriente que 
en el curso de las pruebas de emisión electromagnética los diseñadores deban disponer bo- 
binas no previstas de limitación. A su vez, debe tenerse en cuenta que las propias bobinas 
limitadoras, normalmente de núcleo de aire, pueden hacer de antenas emisoras de campos — FOTOGRAFÍA 116 Bobina con núcleo de alte y 

1 6ti , ESE a derorebl d e devanado toroidal empleada en el troceador re- 
electromagnéticos si no se cuida su diseño, empeorando el problema de emisión aunque re-  gucode tensión de ensad de un comando 
duzcan la derivada de intensidad. Para evitarlo se procura que su campo magnético quede — auxiliar de ferrocarril de 40 kVA para catenaria 

q p q carl de 0 KA pra ctra 
confinado de algún modo, utilizando cierres auxiliares de ferrita o arrollamientos toroidales. de 850 V de corriente continua, Esta disposición 
A 5% d ; z del arrollamiento aumenta su efectividad y dis- 
Este tipo de construcción se emplea a veces, por las mismas razones, en las bobinas ordina-  minuyeta emisión electromagnética. Cortesía de 
rias de filtro de los convertidores de potencia. Véase la Fotografía 7-16. SEPSA. 


7.2 ASOCIACIÓN DE SEMICONDUCTORES 


Cuando las exigencias de tensión de un circuito de Electrónica de Potencia exceden las 
posibilidades de los semiconductores individuales comercialmente disponibles, es necesario 
recurrir a la conexión en serie de los componentes. Si se exceden las posibilidades de inten- 
sidad, hay que recurrir a la conexión en paralelo. Mediante este sistema es posible realizar 
instalaciones que manejen algunos cientos de miles de voltios y varias decenas de miles de 
amperios, como es el caso de las estaciones convertidoras para transmisión de energía eléc- 
trica por líneas de alta tensión en corriente continua. 

Desgraciadamente las tolerancias inevitables en las características eléctricas de semicon- 
ductores de un mismo tipo hacen necesario tomar precauciones especiales para asegurar un 
buen reparto de tensión o intensidad en los semiconductores, de forma que no se excedan 
sus límites de trabajo. 


7.2.1 Diodos en serie y en paralelo 


Conexión serie de diodos 


En el caso de rectificación de tensiones muy elevadas y en otras aplicaciones se presenta 
la necesidad de disponer varios diodos en serie para poder soportar la tensión inversa que 
presenta el circuito. En la Figura 7-19 puede verse el reparto desigual de tensión estática en 
los diodos debido a las desviaciones entre sí de las características con polarización inversa. 
El diodo de menor intensidad de fugas tiende a soportar la mayor tensión y viceversa, con 
peligro de que en algún diodo se sobrepase la tensión inversa permitida. 

Un remedio sencillo consiste en conectar en paralelo con cada diodo una resistencia ele- 
vada R, que tienda a igualar la resistencia equivalente del conjunto diodo-resistencia y así 
ecualizar las tensiones soportadas. Naturalmente, una solución perfecta en este sentido con- 
sistiría en medir una a una la resistencia inversa de cada diodo a la tensión de trabajo espera- 
da y conectarle en paralelo una resistencia de valor óhmico adecuado. Esto aumentaría el 


72 Una bobina con núcleo de aire de tales características realizada con un conductor de 1 cm de diámetro total tiene una 
longitud axial de 3 cm y una inductancia aproximada de 1 HH que, sumada a la inductancia de los cables de llegada de 0,5 pH 
supuesta inalterada, da la inductancia total de 1,5 ¡H necesaria. 
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FIGURA 7-19  Diodos en serie. Distribución de tensión inversa. 


tiempo de montaje y haría difícil las reparaciones, por lo que se prefiere, aun a costa de un 
menor grado de utilización en tensión de los diodos, disponer resistencias iguales en toda la 
cadena que sirvan con cualquier unidad de un mismo tipo. 

El cálculo sencillo de estas resistencias, suponiendo que no hay tolerancias entre ellas, 
puede hacerse como sigue [7-8]: 


Sea 


Uso: la tensión inversa total a soportar. 


U... la tensión inversa de trabajo de los diodos 


in 


Lim la intensidad inversa máxima de los diodos para la tensión anterior 


n el número de diodos en serie 
U, n . . . A . A 
SR o (resistencia equivalente mínima del diodo) + (7.12) 
IM 
a e (parámetro introducido para facilitar el cálculo) (7.13) 


El peor caso para un diodo se daría suponiendo que tiene una intensidad inversa nula y 
todos los demás la máxima (Figura 7-20). Aun en este caso, la tensión U, del diodo debe ser 


menor o igual a U,, 


En el divisor de tensión de la figura citada, la tensión U, resulta 


0, 


R 


je 
U tot 


R 


R:aR 


sal 
R+akR 


(7.14) 


ya que la resistencia de cada conjunto diodo-resistencia, exceptuando Dl, es 


R:aR 


R+aR 


De (7.14) y (7.15) se deduce que debe cumplirse 
(Usor/U;) Al 


z 
n= 


(Uvot/U,,) 


(7.16) 


(7.17) 
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FIGURA 7-20  Ecualización de tensión en diodos en serie mediante resistencias en paralelo. 


y teniendo en cuenta (7.12) y (7.13) vemos finalmente que 


R < Us, n= Wvor/ Vio) 
mo Us /Uin) = 1 


in 


(7.18) 


La ecualización estática de tensión no resuelve por completo la conexión serie de los 
diodos. Es necesario considerar las diferencias de los tiempos de recuperación y de entrada 
en conducción, que pueden ocasionar sobretensiones fuertes en los diodos más rápidos. La 
ecualización dinámica se resuelve mediante la conexión en paralelo con cada diodo de un 
condensador de capacidad adecuada. Este problema es más claro en la conexión serie de 
tiristores y se describirá más ampliamente en el Apartado 7.2.3. 


Conexión paralelo de diodos 


Para manejar intensidades elevadas es necesario disponer diodos en paralelo, pero las 
tolerancias en las características de conducción provocan un desigual reparto de corrientes 
que no permite utilizar los diodos al 100% de su intensidad. En la Figura 7-21 se describe el 
reparto de corriente de dos diodos en paralelo. D1 presenta una caída de tensión directa 
menor que D2 y absorbe más intensidad [7-8]. La curva característica intermedia a la de los 
diodos representa la característica de conducción de un hipotético diodo equivalente que se 
comporta como la pareja D1-D2, tomando en el eje de intensidades doble corriente que pa- 
ra los diodos reales. 

Puede resolverse la ecualización de corrientes eligiendo diodos que tengan la caracterís- 
tica de conducción casi idéntica, pero esto supone problemas de suministro y de reparación. 
Suele ser más aconsejable sobredimensionar los diodos en intensidad o en el número de 
ellos, de forma que con las mayores desviaciones previstas de la característica de conducción 
no haya ningún diodo que sobrepase su intensidad límite. También suele recurrirse a mejo- 
rar la ecualización mediante resistencias o bobinas en serie con los diodos. 

Hay que resaltar que el hecho de que a temperatura creciente de la unión disminuya la 
tensión directa supone un inconveniente más en la conexión de diodos en paralelo. El diodo 
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FIGURA 7-21 Diodos en paralelo. Distribución de intensidad directa. 


que absorba mayor intensidad se calentará más y, reduciendo su tensión más que los otros, 
todavía aumentará su intensidad. 

En la Figura 7-22 se presentan las características de conducción de los diodos descritos 
en la Figura 7-21 modificadas mediante sendas resistencias iguales, R, en serie. Se aprecia 
inmediatamente el efecto ecualizador de las mismas. 


Í 
A R e 


Diodo 
equivalente 


FIGURA 7-22  Ecualización de intensidad en diodos en paralelo mediante resistencia en serie. 


Para estudiar numéricamente el problema sean 
Al (7.19) 
Yes Vote rilao (7.20) 


las expresiones simplificadas de las características de conducción de los diodos D1 y DA res- 
pectivamente, y 


4% = 0, + (+ Bin (7.21) 
ús = Uso + (r + Rizo (7.22) 


las características de los diodos en serie con las resistencias de ecualización R. Se ha tomado 
por sencillez la misma resistencia dinámica r para Dl y D2. 

Sea : 

AU, la máxima diferencia esperada entre los potenciales de unión 

Al, la máxima diferencia de intensidad permitida entre los dos diodos 
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Como la caída en ambas ramas ha de ser la misma, se deduce igualando (7.21) y (7.22) 


Vos E Ur 

q E (7.23) 

Lu 7 La 
y teniendo en cuenta las definiciones anteriores 
AU, 

> => 
AL, 


r (7.24) 


Normalmente la caída de tensión en R, con una intensidad igual a la de pico repetitivo 
permitida en el diodo, viene a ser del orden de 1,5 V. 

Este método de ecualización es simple pero empeora el rendimiento porque aumenta las 
pérdidas en conducción. Para tensiones elevadas la caída de tensión en conducción sigue 
siendo relativamente baja a pesar del aumento que comportan las resistencias, y el procedi- 
miento de puesta en paralelo es completamente aceptable. 


7.2.2 Transistores en serie y en paralelo. Excitación 


Conexión serie de FET. Excitación 


La conexión serie de los FET no presenta problemas muy diferentes a los de cualquier 
semiconductor de potencia. En general, es conveniente disponer resistencias R' para la 
ecualización estática y redes RC para la dinámica (Figura 7-23-b). Dada la rapidez. de la con- 
mutación, los condensadores de estas últimas pueden ser pequeños. 

En la Figura 7-23-a se presenta un circuito muy simple, apto para tensiones del circuito 
de potencia inferiores a 100 V. El reparto de tensión en estado de corte se asegura polarizando 
la puerta del FET superior a la mitad de U¡ aproximadamente mediante R1 y R2. Los con- 
densadores, que deben mantener el mismo reparto dinámico ((R2/R1) = (C1/C2)), asegu- 
ran también la saturación rápida del FET superior. 


+U O +Ug 


Carga 
Carga 


FIGURA 7-23 Interconexión y excitación de FET de potencia en serie. a) Circuito simple para 

tensión de alimentación de la carga inferior a 100 V y excitación directa. b) Circuito con ecuali- 

zación estática y dinámica, y excitación con transformador de impulsos. Cortesía de Motorola- 
Siliconix. 
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En la Figura 7-23-b se muestra un circuito con ecualización clásica, estática y dinámica. La 
excitación se realiza mediante transformador de acoplamiento. Los secundarios deben tener 
características muy similares y las tensiones de umbral de conducción de los FET también 
deben serlo en lo posible para reducir las diferencias en los tiempos de saturación y corte. 


Conexión paralelo de FET. Excitación 


Los FET de potencia se adaptan bien en general a la asociación paralelo y peor a la aso- 
ciación serie. Es necesario conocer mínimamente la problemática de estas asociaciones para 
tomar las precauciones necesarias. 

El FET saturado básicamente equivale a una resistencia entre drenador y surtidor. La 
ecualización de corrientes en este estado no difiere esencialmente de la ecualización de re- 
sistencias. Las corrientes de drenador se reparten de forma inversamente proporcional a la 
resistencia equivalente en saturación, que no suele presentar grandes diferencias entre indi- 
viduos de un mismo tipo. Además, esta resistencia aumenta con la temperatura, con lo que el 
transistor de menor resistencia, que se calienta más al principio, eleva más su resistencia 
produciéndose una ecualización automática de la intensidad y de la potencia disipada. Un 
desequilibrio de intensidades en frío del 20% puede reducirse al 15% con temperaturas del 
cristal cerca del límite. Por tanto, para funcionamiento a frecuencia no elevada, no es necesa- 
ria en general ninguna ecualización, aunque es recomendable no utilizar elementos de resis- 
tencia muy dispersa. Únicamente se recomienda colocar toroides de ferrita pequeños en los 
terminales de puerta para prevenir autooscilaciones, dado que los FET son componentes de 
frecuencia alta (Figura 7-24-a). 


D D 


a) 6 b) 3 


F 


FIGURA 7-24 Asociación de FET de potencia en paralelo sin ecualización dinámica (a) y con ella (b). 


Para trabajo a frecuencias de más de 25 kHz es necesario tomar precauciones comple- 
mentarias para ecualizar el funcionamiento durante los transitorios de saturación y de corte, 
sobre todo si no son muy cortos. S. Clemente y B. Pelly (nota de aplicación AN-941 de LR.) 
han estudiado en detalle el tema y han deducido que el desequilibrio durante el transitorio 
de saturación se debe a la diferencia de tensiones de umbral de conducción de puerta y a la 
diferencia de inductancias parásitas del cableado de las fuentes. En los transistores conecta- 
dos en paralelo directamente, aquellas retardan por efecto Miller (véase el final del Aparta- 
do 3.3.2) la elevación de la tensión de puerta de los FET con mayor tensión de umbral, pro- 
vocando una reducción suplementaria en su flanco de corriente. La diferencia de inductan- 
cias de surtidor produce desequilibrios dinámicos de corriente de drenador por realimenta- 
ción negativa. Véase la Figura 7-25. 

Durante el transitorio de corte las causas de desequilibrio son similares, obteniéndose 
fuertes diferencias de corriente en el intervalo t; a t¿, en que los FET trabajan en la zona 
lineal gobernados por su propia transconductancia y el efecto Miller. 

Para conseguir una buena ecualización dinámica se recomienda: disponer pequeñas 
resistencias en serie con cada puerta, del orden de 100 a 500 Q según la corriente nominal 
del FET; reducir al máximo la resistencia interna del circuito excitador; disponer pequeñas 
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inductancia iguales en serie con los terminales fuente o bien estudiar el cableado de estos 
para conseguir inductancias parásitas iguales; elegir los FET con menos de un 10% de dis- 
persión de la tensión de umbral. 

En dicha Figura 7-25 se muestra cualitativamente el efecto ecualizador de tales medidas. 
Las tensiones drenador-surtidor presentan diferencias poco notables que no se han reflejado. 


Up1-F1 Y Upo-F2 Sin ecualización —=+=+* 
Up1-F1 Y Up2-F2 Con ecualización ——— 


fe 3) Umbral 2 
Umbral 1 | I 
Up2- 2 Traza superior EL 10% fo 1t, 1 e E ls 4 
EE az SU PA A E a 3 
Upy-1 Traza inferior 31, _ ÍA pen ¡Efecto Miller Enel i 
A ip1 Traza sup Al 112 [ESSE 
po ye Íp2 Traza inf, ñ a 
eo e //'1 1 Sin ecualización =-=-=: NW 
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Ficura 7-25 Comportamiento dinámico de dos FET de potencia en paralelo sin y con ecualización de puerta y surtidor. 


Hay que considerar que la excitación de FET en paralelo impone un aumento a los re- 
querimientos de corriente del circuito excitador proporcional al número de FET, o lo que es 
igual, una disminución de la resistencia de salida, si se quieren mantener los mismos tiem- 
pos de saturación y corte que con un solo FET. Por otra parte, ya se ha dicho que la reduc- 
ción de la resistencia del circuito excitador mejora la ecualización dinámica con resistencias 
de puerta porque permite a cada FET adquirir la tensión de puerta necesaria. En la Figura 
7-24-b se muestran tres FET con ecualización de corriente completa, estática y dinámica, 


Conexión serie de transistores bipolares. Excitación 


La problemática de la conexión en serie de transistores bipolares no es muy diferente de 
la vista en los FET. Es válida la ecualización estática mediante resistencias en paralelo y la 
dinámica mediante redes RC en paralelo mostradas en la Figura 7-23-b. La excitación de 
transistores bipolares en serie se ve dificultada respecto de las soluciones vistas para los 
FET por el hecho de que la intensidad que necesitan es mayor. Por ello, tras la aparición de 
los IGBT suele evitarse la utilización de transistores bipolares en serie y solucionar esta ne- 
cesidad mediante IGBT, más fáciles de excitar. 


Conexión paralelo de transistores bipolares. Excitación 


Los transistores bipolares, como se deduce de la explicación dada en 3.2.1, equivalen en 
saturación a un diodo, en cuanto al circuito base-emisor, y a una resistencia en cuanto al 
circuito colector-emisor. Por tanto, cuando se conectan en paralelo, la ecualización de las 
corrientes de base es un problema similar al ya visto en los diodos de potencia en paralelo, 
y la ecualización de las corrientes de emisor se parece a la vista en los transistores FET de 
potencia, que también equivalen a resistencias cuando se hallan saturados. Como la meta es 
la ecualización de las corrientes de emisor (y por tanto las de colector, pues las de base son 
muy pequeñas relativamente), las acciones tomadas sobre los circuitos de base deben eva- 
luarse por su influencia sobre los emisores. 
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La ecualización de las corrientes de base en el estado de saturación puede realizarse me- 
diante la conexión de una resistencia en serie con cada terminal de base, de un valor tal que 
la caída de tensión sea del orden de 0,5 V, con lo que las diferencias de tensión en la unión 
base-emisor quedan atenuadas. Con ello se consigue reducir las diferencias entre intensida- 
des de base, pero no así el efecto de las diferencias de ganancia de intensidad. Por ello, el 
método normalmente preferido, más efectivo que el anterior aunque con peor rendimiento, 
es la conexión de resistencias en serie con los emisores (Figura 7-26), de forma que con la 
corriente máxima esperada la caída de tensión en ellas sea de unas décimas de voltio [7-25]. 
Esta tensión se opone a la tensión de excitación de base, cumpliéndose la igualdad 


Eg = Ugg + Rglgy = Upno + Rel ps (7.25) 
y resultando tras la ecualización una diferencia entre intensidades de emisor igual a 


Urgo > U 
A = BE1 (7.26) 
E 


es decir, tanto menor cuanto mayor sea la resistencia de ecualización Ry, añadida. De la 
ecuación anterior se despeja fácilmente el valor de la resistencia de emisor mínima necesaria 
para obtener una diferencia de intensidades de emisor a no sobrepasar con una determinada 
dispersión entre tensiones base-emisor. 


Convertidor 
electrónico 
de potencia 


FIGURA 7-26 Conexión en paralelo de transistores bipolares de potencia con ecualización de 
intensidad mediante resistencias en serie con los emisores, El método es muy efectivo aunque 
aumenta las pérdidas en conducción. 


La ecualización de transistores en paralelo durante las transiciones del estado de corte al 
de saturación y viceversa se complica debido a los distintos tiempos de retardo que presen- 
tan las diferentes unidades. La peor situación se presenta durante el paso de conducción a 
bloqueo, pues el transistor con mayor tiempo de retardo a la apertura tenderá a recoger la 
corriente de colector de los compañeros más rápidos, ya bloqueados, y realizará su'paso a 
bloqueo en condiciones de intensidad aumentada. El diseñador debe asegurarse de que con 
las diferencias dinámicas máximas esperadas entre ejemplares distintos, las puntas de co- 
rriente y de potencia en la excitación y en el bloqueo sean soportables. Los detalles de cálcu- 
lo pueden verse en los trabajos especializados [7-25][7-301. 


Conexión serie de IGBT. Excitación 


Desde el punto de vista de los terminales de potencia, la asociación en serie de IGBT 
tiene los problemas y las soluciones ya vistas para la asociación de FET y extendidas a los 
transistores bipolares (véase la Figura 7-23). Desde el punto de vista del control son apli- 
cables las técnicas disponibles para los FET (también apuntadas en la Figura 7-23), pues 
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ambos dispositivos tienen parecidas estructuras internas excitadoras asociadas al terminal 
puerta. Modernamente se prefieren los IGBT a los FET para trabajar con altas tensiones 
debido a la importante ampliación de la tensión de trabajo de dichos componentes. También 
se prefieren cuando esta tensión es muy elevada y es necesario recurrir a la asociación en 
serie, por lo que se ha adelantado notablemente en técnicas de excitación ayudadas por el 
hecho de que, como en el caso de los FET, la potencia necesaria es muy reducida. Así, se 
han ensayado métodos de excitación para IGBT en serie [7-47] en los que se sustituyen los 
medios pasivos de ecualización de la tensión en estado de corte, con resistencias y redes RC 
en paralelo, por métodos activos. En ellos se aumenta selectivamente la tensión de puerta en 
los IGBT que tienden a absorber más tensión para reducirla llevándolos a trabajar levemente 
en la zona activa. 


Conexión paralelo de IGBT. Excitación 


Puesto que los IGBT son (véase la Sección 3.4) transistores con la estructura principal de 
un bipolar y la estructura de control de un FET, su conexión en paralelo sigue reglas simila- 
res a las descritas para los FET en cuanto al circuito de excitación, pero no en cuanto al 
circuito principal. Un IGBT saturado no equivale entre sus terminales principales a una re- 
sistencia simplemente, como era el caso del FET y del bipolar, sino a una fuente de tensión 
umbral de 1 V aproximadamente, con una resistencia en serie igual a su resistencia dinámica 
(Figura 3-26). Por tanto, la ecualización de IGBT en paralelo debe hacer frente tanto a la 
diferencia entre dichas tensiones umbral como a la diferencia entre las resistencias dinámi- 
cas. Como en el caso de los diodos y de los transistores bipolares, la mejor solución consiste 
en disponer una resistencia en serie con cada emisor y, también como con dichos compo- 
nentes, la solución ideal sería estudiar las características de conducción de cada IGBT para 
acoplar la resistencia serie idónea. Sin embargo es más práctico, aunque no se alcance una 
ecualización perfecta, disponer resistencias Ry, iguales, Figura 7-27, que aseguren un dese- 
quilibrio de corrientes de emisor inferior a un determinado valor. Para el caso sencillo de 
dos IGBT en paralelo con tensiones de umbral U,, y U,, y con resistencias dinámicas 1, y Ta 
descrito en dicha Figura 7-27, el análisis es similar al de dos diodos en paralelo ya visto con 
ayuda de la Figura 7-22 y las Ecuaciones (7.19) a (7.24). Se supone en el análisis simplificado 
siguiente que la tensión de excitación E, es suficiente para mantener bien saturados ambos 
transistores y que la caída de tensión en la resistencia de ecualización Ry, (en torno a 2 V) no 
merma tal estado. Sin embargo, no supondremos, como en los diodos, que las dos resisten- 
cias dinámicas son iguales, con lo que la igualdad de las cadenas de tensiones entre el termi- 
nal de colector C y el terminal común de las resistencias Ry, para cada IGBT, forzada por 
conexión, establece que 


Do + (11 + Ry, = Usa + (12 + Rele (7.27) 


expresión de la que se deduce, para el peor caso de que se dé en el mismo IGBT (el prime- 
ro, por ejemplo) la menor tensión umbral y la menor resistencia dinámica, la necesidad de 
una resistencia de ecualización 


A AU, sf lg Ar (728) 
A ap 

siendo 
9 +17 , 
AU o EN _ (7.29.a, b, c) 
Ni (7.30.a, b) 
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IGBT1 IGBT2 
Convertidor Convertidor 
electrónico electrónico 


de potencia de potencia 


FIGURA 7-27 a) Conexión en paralelo de transistores IGBT de potencia con ecualización de 

intensidad mediante resistencias en serie con los emisores. b) Circuito equivalente. Se supone 

que la tensión de excitación es suficiente para saturar sobradamente ambos transistores aun con 
las resistencias Ry. 


y por tanto, 


Ig + Al 1, — Aly 
La == . 2 q, => : Z (7.3La, b) 


La conexión de las resistencias ecualizadoras en los emisores siempre propende a obte- 
ner un efecto equilibrante adicional (similar al empleado con bipolares, Figura 7-26, y no 
tenido aquí en cuenta) debido a la reducción mayor en la tensión de polarización en aquel 
transistor por el que tienda a pasar más corriente. Sin embargo, para sacar buen provecho 
del mismo es necesario reducir la tensión de excitación para que los transistores trabajen 
cerca del límite de saturación, lo que aumentará la caída de tensión y las pérdidas. En el 
caso simplificado, y con más rendimiento, de no aprovechar este efecto, es más aconsejable 
disponer las resistencias ecualizadoras en serie con los colectores para no mermar la tensión 
de excitación. El análisis anterior sigue siendo válido. 


7.2.3 Tiristores en serie y en paralelo. Excitación 


Conexión serie de tiristores 


La conexión de tiristores en serie presenta el mismo problema de ecualización estática 
de tensión explicado para los diodos, pero ahora en el doble aspecto de bloqueo directo e 
inverso. En la Figura 7-28 se aprecia el efecto de la dispersión de las características de blo- 
queo en el desigual reparto de tensión para dos tiristores en serie. El tiristor con menor 
intensidad de fugas absorbe mayor diferencia de potencial. 

La solución en este caso también consiste en la conexión de resistencias en paralelo con 
cada semiconductor, debiendo hacerse un cálculo igual al descrito para los diodos, tanto para 
bloqueo directo como inverso y tomando la resistencia menor de ambos resultados. 

La diferencia de los tiempos de retardo entre tiristores (Apartado 5.2.1) origina situacio- 
nes como la descrita en la Figura 7-28, en la que el tiristor de menor tiempo de retardo (T2 
en este caso) anula su tensión antes que su compañero a pesar de recibir impulsos de disparo 
simultáneos. Toda la tensión del circuito debe ser soportada por el tiristor lento, Tl, pudien- 
do producirse puntas indeseables de tensión en él. 

También se produce una situación análoga al pasar de conducción a bloqueo debido a las 
diferencias en el tiempo de recuperación (t, descrito en Apartado 5.4.2). El tiristor de menor 
tiempo de recuperación absorbe toda la tensión del circuito, pudiendo entrar en avalancha 
inversa. 
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directo parcial inverso 
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l 1] 
| | | 
Ti 1.400 V 2.000 V 1.600 V 
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T2 [| 600 V -400 V 
. 1] 
ov (VE 0v 


FiGURA 7-28  Tiristores en serie. Distribución de tensiones. 


La solución de estos dos últimos problemas consiste en conectar en paralelo con cada 
tiristor un condensador de capacidad adecuada. Estos condensadores, junto con la inductan- 
cia serie del circuito exterior, normalmente de valor suficiente, no permiten una elevación 
brusca de la tensión en el tiristor, de forma que los escalones de tensión de los tiristores se 
producen más lentamente y de forma más simultánea. El valor del condensador necesario 
debe calcularse según los datos del fabricante y siguiendo el criterio expuesto en trabajos 
especializados [7-1][7-3][7-16]. 

La descarga del condensador sobre el tiristor al ser disparado produciría un pico inde- 
seable de intensidad con elevada di/dt. Para evitar efectos perjudiciales se conecta en serie 
con cada condensador una resistencia de pocos ohmios que no reduzca la efectividad de la 
ecualización dinámica y rebaje a un valor soportable el pico de intensidad de descarga. En la 
Figura 7-29 aparecen dos tiristores en serie con las resistencias R de ecualización estática de 
tensión y las redes R'C de ecualización dinámica. 

Los condensadores de ecualización dinámica en el caso de diodos en serie no necesitan, 
obviamente, resistencias serie, pues no se descargan sobre los diodos sino a través del circui- 
to de potencia asociado. 

La limitación de picos de tensión durante las conmutaciones de cadenas de tiristores en 
serie se realiza también con los supresores bidireccionales S, ya vistos en el Apartado 7.1.1, 


FOTOGRAFÍA 7-17 Asociación de tiristores en un rectificador de 5,4 MW y 3.600 V para aplica- 
ción en ferrocarriles. Cortesía de Philips. 
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FIGURA 7-29 Redes para la ecualización estática y dinámica de la tensión de tiristores en serie. 


que aparecen en la Figura 7-29 en paralelo con cada tiristor. Pueden acompañar o sustituir a 
las redes de ecualización dinámica R'C, pero no pueden sustituir a las resistencias R de 
ecualización estática cuando la cadena de tiristores permanece en bloqueo durante una pro- 
porción de tiempo importante, pues los supresores están dimensionados para trabajo transi- 
torio, y no para trabajo permanente o semipermanente. Los supresores tampoco eliminan la 
necesidad de las redes de ecualización dinámica para limitar las derivadas de tensión. 

El disparo de tiristores montados en serie debe ser exactamente simultáneo, con impul- 
sos potentes y de flanco de subida rápido para intentar disminuir las diferencias naturales 
del tiempo de retardo. Por otra parte se presenta un problema de aislamiento galvánico por- 
que cada generador de impulsos de puerta debe estar conectado al cátodo de su tiristor y 
estos presentan grandes diferencias de tensión en estado de bloqueo. La solución clásica, 
válida hasta algunos miles de voltios, consiste en utilizar transformadores de aislamiento para 
la señal común de disparo e incluso para alimentar el generador de impulsos. 

Otra solución a base de acoplamiento por fibra óptica para tiristores ordinarios se descri- 
be en la Figura 7-30 y es adecuada hasta con tensiones totales de cientos de miles de voltios. 
El excitador de cada tiristor consiste en un condensador €” cargado a una tensión de unos 
10 V mediante el divisor de tensión R¿R¿ desde la tensión ánodo-cátodo en bloqueo. Un 
pequeño tiristor fotosensible LASCR descarga C' sobre la puerta a través de la resistencia 
limitadora Ry. Una fuente común de impulsos luminosos, a base de un diodo fotoemisor o 
una lámpara flash de xenón por ejemplo, transmite la señal de disparo mediante fibras ópti- 
cas de material muy aislante. Como se ha visto en el Apartado 6.4.1, se han desarrollado 
tiristores de elevada tensión e intensidad disparados directamente por luz que simplifican 
enormemente el disparo de asociaciones serie como la de la Figura 7-30, [6-21] a [6-23], pues 
los circuitos excitadores individuales (Ry, Re, Rp, Ry, C”, LASCR) desaparecen, quedando 
solamente las redes de ecualización dinámica (R,C) y estática (una resistencia en paralelo 
con cada tiristor, que reemplaza el efecto de R¿R¿). Pueden añadirse también los supresores 
bidireccionales antes mencionados. 


Conexión paralelo de tiristores 


El acoplamiento de tiristores en paralelo presenta el problema de reparto de corriente 
descrito para los diodos y puede resolverse también mediante la selección de tiristores con 
característica de conducción muy parecida, por conexión de resistencias en serie o mediante 
bobinas. Aquí, sin embargo, se presenta la cuestión del disparo de las unidades más lentas 
porque la unidad con menor tiempo de retardo anulará la tensión ánodo-cátodo de las 
demás, que podrían no entrar en conducción aunque recibieran un disparo adecuado. Este 
problema se minimiza empleando las resistencias o bobinas citadas, que tienden a elevar la 
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FicURA 7-30 Disparo de tiristores ordinarios en serie mediante fibras ópticas y circuitos exci- 
tadores con un dispositivo fotosensible de disparo. El montaje resulta muy simplificado em- 
pleando tiristores disparados directamente por luz. 


tensión de ánodo residual que queda inmediatamente después del colapso de tensión ánodo- 
cátodo del tiristor más rápido. 

Algunos fabricantes ofrecen tiristores en paralelo encapsulados dentro de un mismo reci- 
piente para ser utilizados como un único componente (Figura 7-31). Se trata de unidades 
seleccionadas con características de conducción y de disparo muy similares. El disparo suele 
hacerse a través de un pequeño tiristor auxiliar conectado entre ánodo y puerta común, que 
también está contenido en la misma cápsula. 


Ánodo «—— 


Puerta 


Cátodo —— 


FIGURA 7-31 Tiristores en paralelo de características muy similares encapsulados, 


7.3 REFRIGERACIÓN DE SEMICONDUCTORES”* 


La refrigeración adecuada de los semiconductores de potencia es fundamental para 
su correcta aplicación, y su estudio se hace más crítico al aumentar las potencias manejadas. 


7-3 Esta sección se ha elaborado en colaboración con S. Monteso. 
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Un diseño electrónico de potencia excelente puede malograrse si al implementarlo la tempe- 
ratura alcanzada por las pastillas semiconductoras es excesiva, pudiéndose llegar a la des- 
trucción de las mismas. Para evitarlo los semiconductores se montan sobre disipadores en- 
cargados de evacuar el calor generado en ellos. 

Cuando por un semiconductor circula una corriente se producen pérdidas de energía en 
forma de calor cuya cuantía depende del componente en cuestión y de las condiciones de 
funcionamiento. Por tanto, el primer paso en el diseño de la refrigeración de un semicondue- 
tor de potencia será el cálculo de dichas pérdidas con ayuda de las explicaciones dadas en los 
capítulos anteriores para cada tipo, y que aquí se supondrán ya conocidas. No obstante, el 
cálculo de las pérdidas y el estudio de su evacuación no son dos etapas aisladas ya que puede 
darse el caso de que el calor generado sea excesivo para los medios de refrigeración disponi- 
bles, y entonces se deberá reducir el calor volviendo a seleccionar otro semiconductor con 
menores pérdidas en conducción o/y en conmutación que, normalmente, resultará más caro. 


7.3.1 Principios de refrigeración 
Propagación del calor y resistencia térmica 


La transmisión de calor se entiende como un intercambio de energía calorífica entre dos 
cuerpos a distintas temperaturas. Tradicionalmente se distinguen tres mecanismos básicos 
de transmisión de calor conocidos como conducción, convección y radiación, estando gene- 
ralmente implicados los tres en los procesos reales. Por otro lado, la transmisión del calor es 
un fenómeno complejo tridimensional definible mediante ecuaciones en derivadas parciales. 
No obstante, en muchos casos prácticos existen direcciones predominantes de transmisión 
cuya selección puede simplificar los cálculos con resultados muy aceptables. 

Como se sabe, la unidad básica para expresar la cantidad de energía intercambiada por 
unidad de tiempo es el vatio, W (o Julio por segundo, J/s), que aquí se referirá a potencia 
térmica. Por otro lado, un concepto importante en el análisis de la transferencia de calor es 
el de resistencia térmica (aquí denotado por R, seguida de otro subíndice indicativo de la 
zona a la que se refiere; en inglés R,,, de thermal resistance), que es la relación entre la caída 
de temperatura AT que se produce entre dos puntos de un cuerpo al pasar un flujo de calor 
por él y la potencia P de dicho flujo. Se mide en “C/W. En los siguientes apartados se darán 
las expresiones de la resistencia térmica 


R,= AT/P (7.32) 


para conducción, convección y radiación. 

Mediante el concepto de resistencia térmica y debido a la semejanza de las ecuaciones 
que describen los circuitos eléctricos con las que definen la transferencia de calor, es posible 
establecer una analogía entre las magnitudes térmicas y las eléctricas, pudiéndose represen- 
tar un problema de transmisión de calor mediante un esquema eléctrico de leyes equivalen- 
tes realizado con resistencias, condensadores y fuentes de intensidad. Rigen entonces las 
reglas de asociaciones serie y paralelo, integraciones por acumulación de energía, etc., cono- 
cidas para los circuitos eléctricos”*, Además, cabe destacar que, debido a la disponibilidad 
de potentes programas de simulación de circuitos eléctricos tipo Spice, una vez hallado el 
circuito eléctrico equivalente del problema térmico, su resolución mediante dichos progra- 
mas resulta simplificada. 

Por ejemplo, sea una barra de aluminio de resistencia térmica R, , 0,5C/W (en este caso 
se supone que el calor se transmite solo por conducción a través de la barra) a través de la 
cual pasa un flujo calorífico de potencia P igual a 20 W (véase la Figura 7-32). Suponiendo 
que solo se produce flujo de calor en la dirección indicada de la barra, que la temperatura en 


7% El método de estudio de los sistemas térmicos por analogía con los eléctricos basada en la similitud de sus leyes mate- 
máticas fue establecido, entre otros, por D. L. Beuken en “Warmeverluste bei periodisch betrieben ófen”, Dissertation, Erei- 
burg, Germany, 1936, 
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de calor R, de la barra 


FIGURA 7-32 Esquema térmico equivalente para una barra de metal. 


cada sección A perpendicular al flujo es uniforme y que se ha establecido el régimen perma- 
nente (flujo de calor entrante y saliente iguales), la diferencia de temperaturas entre el extre- 
mo izquierdo y el derecho será de 


T, = T¿= Ry: P =0,5%C/W:20 W = 10%C (7.33) 


En la Tabla 7-1 se resumen las equivalencias entre los componentes eléctricos y sus 
equivalentes térmicos así como las unidades empleadas. 


Equivalente eléctrico (unidad) 
Tiempo (s) 


Magnitud térmica (unidad) Símbolo 


Tiempo (s) 


Flujo de calor (W) P Intensidad eléctrica (A) 
Resistencia térmica ("C/W) R; Resistencia eléctrica (Q) 
Capacidad térmica (J/*C) C Capacidad eléctrica (F) 


Energía térmica (J) 


Carga eléctrica (C) 


Temperatura (*C) Potencial eléctrico (V) 


TañLa 7-1 Equivalencia entre magnitudes térmicas y eléctricas. 


Generalmente, al trabajar con potencias disipadas superiores a 1 o 2 vatios la superficie 
que proporciona el encapsulado del semiconductor es insuficiente para evacuar al aire cir- 
cundante el calor generado en su interior y se hace necesario aumentar la superficie de 
intercambio mediante el empleo de disipadores. 

La Figura 7-33 muestra un montaje típico de un semiconductor de potencia sobre disipa- 
dor y su circuito eléctrico equivalente en régimen permanente (las temperaturas han alcan- 
zado su valor final). Se indica el mecanismo predominante para la transmisión del calor en 
cada resistencia térmica. Véase un montaje práctico complejo en la Fotografía 7-18. 

Un concepto importante es el de temperatura máxima de la unión T,, ,,;z Los fabricantes 
dan en sus hojas de datos la temperatura máxima que puede alcanzar el semiconductor. No 
obstante, esta solo debe alcanzarse esporádicamente, en condiciones extremas, y ordinaria- 
mente la temperatura de trabajo de la unión será inferior a la máxima permitida. Habitual- 
mente se toma un coeficiente de seguridad de modo que la temperatura de la unión en el 
peor caso esté entre 0,6 y 0,7 de la máxima permitida por el fabricante. Si las pérdidas en 
el semiconductor no se conocen con mucha exactitud es recomendable aumentar la seguri- 
dad disminuyendo el coeficiente anterior. Por ejemplo, si se tiene un semiconductor de sili- 
cio con una temperatura máxima en la unión T,,,,,¿, dada por el fabricante de 150*C, aplican- 
do un coeficiente de 0,7, la temperatura de la unión T,, alcanzada en los cálculos del sistema 
refrigerador no superará el valor 


7. =T 


u máx 


0,7 = 150%C :0,7 = 105*C (7.34) 
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UNIÓN Flujo de 
calor P 


(pérdidas) 


FIGURA 7-33 Montaje de refrigeración de un semiconductor de potencia sobre disipador al 
aire y esquema eléctrico equivalente en régimen permanente. 


Le 


FOTOGRAFÍA 7-18 Montaje de distintos semiconductores de potencia sobre un disipador de alu- 
minio para refrigeración por aire forzada que hace de tapa del cofre de un convertidor auxiliar 
de ferrocarril. Cortesía de SEPSA, 


Para realizar los cálculos, se supone que el flujo de calor es mayoritario en la dirección 
indicada y que la conductancia térmica del material del disipador, generalmente aluminio, es 
muy grande, con lo que su resistencia térmica es prácticamente nula y todos sus puntos es- 
tán prácticamente a la misma temperatura (eficiencia máxima del disipador). Las expresiones 
que describen el funcionamiento térmico del montaje de la Figura 7-33 son las siguientes: 


TT. To Ta Ta T, TT, 


p== (7.35) 
Riu Ria Bda KR, ua 

il Le al T, ar Te Ta ar Ta E die (7.36) 

KR, ua — Ps E Beca AE Rida (7.37) 
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siendo 
P la potencia calorífica disipada en W 
T., la temperatura de la unión en “GC 
T. la temperatura de la cápsula en “C 
Ta la temperatura del disipador en *C 
Le la temperatura ambiente en *C 
Rise la resistencia térmica entre la unión y el exterior de la cápsula en “C/W 


Rica la resistencia térmica entre la cápsula y el disipador en *C/W 
Ria, la resistencia térmica entre el disipador y el ambiente en *C/W 


Rina la resistencia térmica total entre la unión y el ambiente en “C/W 


La primera ecuación establece que una misma potencia de flujo calórico fluye de la 
unión a la parte exterior de la cápsula, de aquí al disipador y de este al ambiente. La segunda 
indica que el salto de temperatura total de la unión al ambiente se ha dividido en tres saltos 
(unión-cápsula, cápsula-disipador y disipador-ambiente). La tercera se deduce de las otras 
dos e indica que la resistencia térmica total, de la unión al ambiente, es la suma de las resis- 
tencias térmicas de los tres pasos térmicos indicados. De ella, despejando la resistencia tér- 
mica del disipador (que habitualmente es la incógnita a resolver), se obtiene 


T, 2 T, 
tda — P > Buve pa Ria (7.38) 
En el caso de tener ya un disipador (R, ¿,) y un medio de contacto térmico a la cápsula 
(R,.) determinados, y necesitarse calcular la temperatura en la unión T,, resultante, se tendría: 
TeEPiblRict a (7.39) 


tuc 


En el caso habitual, una vez hallado el valor de la resistencia térmica necesaria del disi- 
pador se selecciona el tipo y tamaño de este con las tablas de datos suministrados por los 
fabricantes, que suelen dar R, ¡, para convección libre y para convección forzada en aire. ' 
Normalmente los disipadores están pintados en negro para favorecer la componente de disi- 
pación debida a la radiación. 

La resistencia cápsula-disipador R,. depende de la calidad del contacto entre ambas 
partes. Para mejorarlo existen pastas de elevada conductancia térmica, de silicona o elastó- 
meros por ejemplo, con las que se impregnan ambas superficies. También es necesario tener 
en cuenta que en ocasiones es necesario asegurar el aislamiento eléctrico entre el disipador y 
el semiconductor, en cuyo caso se intercala entre ambos una lámina de algún material aislan- 
te (Figura 7-47) como isomik*, kapton*, nomex* O 


2 seguisol*, silikela*, cuando las tensiones 
manejadas son muy altas. Por su parte, los fabricantes de semiconductores dan el valor ópti- 
mo de fuerza de apriete para la fijación del semiconductor al disipador. En la Figura 7-34 se 
muestra cómo varía la resistencia térmica cápsula-disipador R, . para un semiconductor en- 
capsulado en TO-3 según la presión de apriete y con distintos materiales de contacto térmico. 


FOTOGRAFÍA 7-19 Montaje de un tiristor de 
¿eN > , disco mostrando las bridas de sujeción al disi- 


pador. El grado de apriete de estas influye, 
además de en la resistencia del contacto eléc- 
trico, en la resistencia térmica entre cápsula y 
disipador e incluso en la resistencia térmica 
entre la unión y la cápsula. Cortesía de SEPSA, 


1 - Mica. 


2 - Mica con pasta de silicanona. 


3 - Elastómero de silicona (Gris). 


4 - Elastómero de silicona (Azul). 


20 kg/cm? 24 


FIGURA 7-34 Resistencia térmica R; ., de contacto entre una cápsula de semiconductor TO-3 y el 
disipador en función del material empleado y de la presión de apriete. Cortesía de SERADHE. 
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Resistencia térrica inión-cápsula en "CV 


19 11H 
203040 50 8d yO 80 90 


Fuerza de apriete en kN 


FIGURA 7-35 Influencia del grado de apriete 
del sistema de sujeción del tiristor de disco 
DCR1674SZ en la resistencia térmica entre la 
unión y la parte externa de la cápsula. Traduci- 
do de DYNEX Application Note AN 4839, 
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También en determinados encapsulados, como los discos para grandes potencias (véase 
la Fotografía 7-19), la resistencia térmica unión-cápsula varía apreciablemente en función de 
la presión ejercida en el montaje del semiconductor, y en tal caso el fabricante da informa- 
ción al respecto (véase la Figura 7-35). 

Es importante destacar que las resistencias térmicas del disipador dadas en las hojas de 
los fabricantes para refrigeración natural suelen suponer que el disipador se monta en una 
determinada posición estándar (normalmente, vertical). Si el disipador se monta en otra posi- 
ción es necesario aplicar un factor de corrección sobre la resistencia térmica dada para la 
posición estándar y así tener en cuenta la variación del coeficiente de transmisión superficial, 
cuyo cálculo se verá posteriormente. En la Figura 7-36 se muestran los factores de correc- 
ción propuestos por un determinado fabricante de disipadores, por los cuales habría que di- 
vidir la resistencia R, ¿, en posición estándar (en este caso la segunda posición). Por ejemplo, 
un disipador con R, y, = 1,29C/W en su hoja de características, al montarlo en la cuarta po- 
sición tendrá una resistencia térmica efectiva R, y, = (1,2%C/W)/0,87 = 1,38*C/W. 


SS 
1r 1 0,95 0,87 


FicuRa 7-36 Factores de corrección en función de la posición de montaje del disipador. Cor- 
tesía de SERADHE. 


Conducción 


En la transmisión de calor por conducción a través de un cuerpo sólido se produce una 
transferencia de energía cinética desde las partículas situadas en la zona de mayor tempera- 
tura hacia las situadas en la zona de menor temperatura. El transporte de calor tiene lugar 
sin transporte de masa. Es lo que ocurre cuando se sujeta una varilla metálica con la mano 
por un extremo y se calienta el otro extremo. 

En un disipador el calor aportado por el componente electrónico en la zoná de contacto 
con él se reparte al resto del mismo por conducción. Los espesores de las aletas del disipa- 
dor deben ser suficientes como para que la diferencia de temperaturas entre todos los pun- 
tos del disipador sea de pocos grados. En la Fotografía 7-20 pueden verse distintos tipos de 
disipadores de aluminio para refrigeración por aire. 


7.32 Régimen estacionario en la refrigeración 


Se entiende por régimen estacionario el establecido cuando los componentes han alcan- 
zado su temperatura permanente. Sería el representado por el esquema de la Figura 7-33. 
La ecuación que define el flujo de calor transmitido por conducción en régimen permanente, 
en una dirección predominante y desde una zona caliente a una fría, fue expresada por Fou- 
rier incluyendo un signo menos para indicar que el flujo de calor va en sentido de la tempe- 
ratura decreciente. Eliminando dicho signo mediante la elección adecuada del sentido del 
salto de temperaturas resulta: 


POE AT, Ep (1, — TgR, (7.40) 
siendo 
R,= L/(k-A) (7.41) 
donde es 
P flujo de calor, o potencia de pérdidas caloríficas, en W 


k conductividad térmica del material en W/(m :*C) 
A área transversal a través de la cual pasa el flujo de calor en m? 
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FoToGRaFíA 7-20 Disipadores de aluminio para refrigeración por aire. Cortesía de Alutronic, 


T.. temperatura del punto caliente en %C 

T; temperatura del punto frío en *C 

L longitud del camino del flujo de calor en m 
R, resistencia térmica en *C/W 


En la Tabla 7-2 se muestra la conductividad térmica k y el calor específico c,, para algu- 
nos metales de uso común. 


Material y composición Conductividad térmica k a 20"C | Calor específico e, a 20%C 
(W/(m :*C)) (J/(kg-*C) 
Aluminio 236 896 
Bronce (75% Cu, 25% Sn) 26 343 
Cobre 399 383 7 
Oro 316 129 
Latón (70% Cu, 30% Zn) 111 385 
Plata 427 234 
Acero al carbono (1,5% C) 36 486 
Acero inoxidable 304 14,4 461 


TABLA 7-2 Conductividad térmica y calor específico de diversos metales a 20%. 


7.3.3 Régimen transitorio en la refrigeración 


Cuando el semiconductor comienza a funcionar o cuando cambian las pérdidas, se esta- 
blece un régimen transitorio cuya duración, hasta que se estabilizan las temperaturas, de- 
pende de la masa y capacidad calorífica de los cuerpos empleados en el montaje. Durante 
este régimen transitorio el flujo calórico debido a las pérdidas no coincide con el disipado al 
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ambiente, empleándose la diferencia en calentar (o enfriar en su caso) las distintas masas del 
conjunto, que actúan como verdaderas capacidades térmicas que almacenan energía calorífi- 
ca. Como se hizo para el régimen permanente, es posible establecer un símil eléctrico para 
representar estas capacidades térmicas por medio de condensadores, definiéndose su capaci- 
dad como sigue: 
(A (7.42) 

siendo 

C, capacidad térmica en J/"C 

p densidad del material en kg/m? 
c. calor específico del material en J/(kg -*C) 
V volumen del material en m* 
m masa del material en kg 


Por ejemplo, en la Figura 7-37 se muestra el circuito equivalente (incluyendo capacida- 
des térmicas) para el cálculo térmico de una barra de aluminio y cobre, suponiendo nula la 
resistencia en la unión aluminio-cobre. 

Resulta complejo el cálculo directo de las resistencias y capacidades térmicas equivalen 
tes unión-cápsula a partir de los diferentes materiales que componen esta zona. No obstante, 
los fabricantes de semiconductores de potencia dan información práctica para los ingenieros 
de aplicación acerca de su comportamiento térmico transitorio adaptada a los casos más ha- 
bituales de estar sometidos a impulsos únicos de potencia o a trenes de impulsos de secuen- 
cia permanente. 

Cuando, trabajando en régimen permanente, se genera en la unión un escalón de poten- 
cia adicional P en el instante t, la temperatura de la misma sufre un incremento AT, (t), sobre 
la previamente existente T,,, aproximadamente exponencial hasta alcanzar el máximo estable 
de valor PR, ,., normalmente en menos de algunos segundos (Figura 7-39-a, más adelante). 
La constante de tiempo de la exponencial depende principalmente del tamaño de la pastilla 
semiconductora y de la cápsula, así como del calor específico de sus materiales. 

A su vez, a medida que la cápsula eleva su temperatura entra en juego el disipador, que 
toma energía calorífica absorbiéndola primero en su masa y luego transmitiéndola al ambiente. 


Rias (CIW) To (0) Ricu (CM) 


Flujo de calor P (W) 


R; media barra Ri media barra R, media barra Ri media barra 
de aluminio de aluminio de cobre de cobre 


T, 
Flujo de VAYA al 


calor P 
C; barra C, barra 
de aluminio de aluminio 


FIGURA 7-37 Circuito eléctrico equivalente del comportamiento térmico para una barra de 
aluminio y cobre en régimen transitorio. 


Ta 


La constante de tiempo del disipador depende de su masa y calor específico, siendo normal- 
mente de segundos o minutos. 

El cálculo del calentamiento de la unión sobre el ambiente AT, (8), en una situa- 
ción transitoria tal, puede simplificarse suponiendo una impedancia transitoria global unión- 
ambiente Z, .,.(£ — tp) variable con el tiempo de duración del escalón de potencia (t — ty), de 
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modo que su producto por la potencia de pérdidas P del escalón dé mediante la sencilla 
fórmula 
AT 4, lt) <= P A E to) (7.43) 


el incremento de temperatura buscado. A medida que transcurra el tiempo de duración del 
escalón de potencia intervendrán los distintos cuerpos pertenecientes en la cadena para dar 
lugar a valores crecientes de la impedancia transitoria. 

La Figura 7-38 aclara el concepto mostrando la impedancia térmica transitoria de un ti- 
ristor de 50 A montado en un disipador, en la que entran en juego la masa de la pastilla y 
cápsula (primer tramo inclinado) y la del disipador (segundo tramo inclinado). Por ejemplo, 
un escalón de 10 W produce a los 100 ms un incremento de temperatura de 10 W-0,41*C/ 
W=4,1%C, alos 100 s uno de 10 W-1,25%C/W = 12,5%C y en el régimen permanente 
uno de 10 W-1,3%C/W = 13*C. 


A Za CCIW) 


Re cd dE Rida 


0,001 0,01 0,1 1 10 100 1.000 


FIGURA 7-38 Impedancia térmica transitoria de un tiristor de 50 A montado en un disipador. ¿ 


Por otra parte, un impulso de potencia P entre los instantes t, y t, puede considerarse el 
resultado de dos escalones sucesivos de potencia P, el primero positivo y aplicado en t,, y el 
segundo negativo y aplicado en t, (véase la Figura 7-39-b). La constante de tiempo operante 
en los dos escalones es obviamente la misma y, si la duración t, — t, del impulso de potencia 
es menor que unas cinco veces dicha constante, no llega a alcanzarse el incremento de tem- 
peratura máximo estable antedicho. 

De modo similar al descrito para la situación transitoria unión-ambiente para un escalón 
de potencia en torno a la expresión (7.43), y restringiendo el problema al calentamiento de la 
unión respecto de la cápsula (para impulsos de poca duración), el valor máximo alcanzado 
por dicho calentamiento, queda definido por el producto de la potencia del impulso P por la 
impedancia térmica transitoria unión-cápsula que denominaremos Z, ,., de modo que 


A E po (7.44) 


tuc 


Aplicando este procedimiento puede calcularse el incremento de temperatura para una 
sucesión de impulsos rectangulares de potencia de cualquier amplitud y anchura. E igual- 
mente para una forma de onda cualquiera de potencia, aproximándola mediante un conjunto 
de impulsos rectangulares de igual duración, siendo el valor de la amplitud de cada uno 
igual al valor instantáneo de la potencia en el centro de su intervalo. 

Un caso muy repetido en los convertidores electrónicos es el de un semiconductor 
de potencia sometido a un patrón de cortos impulsos repetitivos con factor de trabajo 
(duty cycle) determinado. Se alcanza en la unión una temperatura promedio que depende de 
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FIGURA 7-39 a) Evolución del incremento de la diferencia de temperatura entre la unión y la cápsula de un semiconductor 
ante un escalón de potencia. b) Evolución de dicho incremento ante un impulso de potencia. e) Impedancia térmica transitoria 
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unión-cápsula del FET de 8 A y 500 V IRPF840. Cortesía de Philips. 


la potencia promedio disipada y de la impedancia térmica de la cadena unión-ambiente. So- 
bre esta temperatura tienen lugar pequeñas variaciones cuya amplitud depende de la dura- 
ción del impulso de potencia, de la constante de tiempo térmica del componente y de la 
potencia disipada. Los fabricantes de semiconductores también aplican el anterior concepto 
de impedancia térmica transitoria al cálculo del incremento de temperatura AT, en esta 
situación mediante la Expresión (7.44) y unifican la situación de escalón y la de impulso re- 
petitivo facilitando una familia de curvas de impedancia térmica transitoria Z,,, en función 
de la duración del impulso y para distintas relaciones de trabajo. El caso de impulso único o 
escalón queda incluido como tren de impulsos con relación de trabajo nula (véase la Figu- 
ra 7-39-c; factor de trabajo D = t,/T). 

En ambas situaciones, la de la único y la de tren de impulsos, la Expresión (7.44) 
da el valor instantáneo máximo del salto de temperatura entre la unión y la cápsula, estando 
ya tenidos en cuenta en el segundo caso el valor promedio y la oscilación. 

Tal como la han establecido los fabricantes de semiconductores para facilitar su aplica- 
ción, el valor de la impedancia térmica transitoria Z,,, depende en definitiva, para cada com- 
ponente, de la duración (t, — £,) del impulso de potencia y del factor de trabajo del tren de 
impulsos donde se integra, acercándose a cero para impulsos muy cortos y con bajo factor de 
trabajo, y, obviamente, al valor de la resistencia térmica unión-cápsula en régimen perma- 
nente, R,,,., para impulsos muy largos, cualquiera que sea el factor de trabajo. Asimismo, el 
propio concepto de esta figura de cálculo hace que su valor se aproxime a la mitad de R, 
para impulsos de duración tendente a cero y factor de trabajo 0,5, pues en tal caso los incre- 
mentos y decrementos de temperatura se hacen despreciables, la potencia promedio es la 
mitad de la instantánea P y, por tanto, el incremento de temperatura debe acercarse a la 
mitad del obtenido en régimen permanente con una potencia P. 

Como ejemplo aclaratorio de los anteriores conceptos considérese que el FET al que se 
refiere la Figura 7-39-c trabaja en régimen permanente a una temperatura de la unión T,, de 
95*C y se lo somete a un impulso único de duración (t, — t,) de 3 ms y potencia P de 10 W. 
Dicha figura da para un impulso único (D = 0 en el gráfico) de 3 ms una impedancia térmica 
transitoria Z,,,. («Zth j-mb» en el gráfico) de 0,22C/W, por lo que la temperatura máxima 
alcanzada en la unión será 


Tomá = T, + AT, =Y7,+P:Z 


u máx u u u tuc 


=95%C + 10 W-0,22C/W =97%C (7.45) 


que normalmente será perfectamente admisible en la práctica. 
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Otro ejemplo sobre el mismo componente, ahora sometido a un tren de impulsos de po- 
tencia P de 40 W, frecuencia de 1 kHz e intervalos activos de 100 pus, daría para el periodo T 
un tiempo 1/1 kHz = 1.000 ps, el factor de trabajo sería 100 11s/1.000 us = 0,1 y la Figu- 
ra 7-39-c señalaría una impedancia transitoria de 0,12 %C/W, por lo que la diferencia de tem- 
peraturas entre la unión y la cápsula sería 


AT... =P-Z,.. = 40 W-0,12%C/W = 4,8% (7.46) 


En esta situación, con una potencia promedio disipada de 40 W-0,1 =4 W y una resisten- 
cia térmica estacionaria entre la cápsula y el ambiente supuesta de 15%C/W, el incremento 
de temperatura entre cápsula y ambiente sería 


T,— T,= 4 W-15%C/W = 60% (7.47) 


tuc 


y la temperatura máxima alcanzada por la unión, supuesta una temperatura ambiente de 
50"C, sería 


dE =50C + 60% + 4,8% = 114,8 (7.48) 


u máx 


perfectamente admisible para el silicio. 


7.3.4 Refrigeración natural y forzada 


Convección natural 


Se entiende por convección natural el movimiento en el seno de un fluido (aquí se consi- 
derará solo el aire) con zonas a distinta temperatura y sometido a la acción de la gravedad. 
La zona a mayor temperatura es menos densa y tiende a elevarse, mientras que la zona más 
fría es más densa y desciende, por lo que se produce una transmisión de calor apoyada en el 
transporte de masa. La convección natural es el fenómeno principal que se da en las calefac- 
ciones domésticas basadas en "radiadores". Se produce la elevación hacia el techo del aire 
más caliente cercano al radiador y se acerca a este el aire más frío del suelo. También se 
transmite calor del radiador a la habitación por radiación, aunque en menor cantidad, por lo 
que sería más apropiado denominar a dicho dispositivo convector natural. 

Una situación similar ocurre en los semiconductores de potencia refrigerados mediante 
disipadores al aire. Es fundamental favorecer en lo posible la circulación libre del aire a tra- 
vés del objeto que se quiera refrigerar. La ecuación que define la cantidad de calor P trans- 
mitida por convección suponiendo régimen estacionario es la ecuación de Newton: 


P E ho, A > (T, 3% E) (7.49) 
donde 
P potencia de pérdidas caloríficas en W 
h., coeficiente de transmisión superficial por convección natural en W/(m? -*C) 


A área transversal a través de la cual pasa el flujo de calor en m? 


T, temperatura del cuerpo caliente en *C 
T_, temperatura del fluido refrigerante en %C 


En este caso la resistencia térmica R, (en "C/W) es la razón 1/(h., * A), por lo que la ex- 
presión anterior puede ponerse en la forma 


ES de (7.50) 
una variante de la expresión para la resistencia térmica en general avanzada en (7.32). 


El coeficiente h,,, depende, entre otros factores, de la geometría del sólido en contacto 


cn 


con el fluido. No obstante, para el caso del aire y considerando una altitud a nivel del mar, 
mediante el uso de los números adimensionales de Grashof, Prandtl y Nusselt”? se pueden 


75 Franz Grashof (1826-1893), Ludwig Prandtl (1875-1953) y Wilhelm Nusselt (1882-1957) han sido investigadores espe- 
cializados en el estudio de la transferencia de calor mediante números adimensionales. 
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obtener unas expresiones sencillas de cálculo para una de las geometrías más comunes como 
es una superficie plana rectangular. En la Tabla 7.3 se muestran estas expresiones para dife- 
rentes orientaciones de la superficie. 


Orientación de la superficie Expresión para h.,, Longitud característica de la placa 


(W/(m”-*C)) D (m) 


ho, =134-(T, = T.J/D02 Altura de la placa si inferior a 0,6 m. 


Vertical a) ; , 
d Si superior, tomar 0,6 m 


Horizontal superior b) ho, =1,31-(T, — T ¿DP | 2largo-ancho)/(largo + ancho) 


Horizontal inferior c) 


É 
a 


ho, = 0,63 ((T, = T.)/DJ"2 | 2largo -ancho)/(largo + ancho) 


de una 


TABLA 7-3 Coeficientes de transmisión calorífica superficial por convección natural h 

superficie plana en distintas posiciones a nivel del mar. Se han tomado los valores más conser- 

vadores cuando no hay acuerdo entre los autores. Para orientación vertical algunos autores 
aumentan hasta h,,, = 1,41 -((T,, — T¿J/DJ?. 


en 


Influencia de la altitud en la convección natural 


Para mayor altitud que la del mar la convección natural se dificulta porque se basa en las 
diferencias de densidad del aire a distintas temperaturas, y dicha densidad disminuye con la 
altitud, reduciéndose el coeficiente h,,, proporcionalmente a la raíz cuadrada de la relación 
de presiones atmosféricas; es decir que 


io (7.51) 


donde 


ho/Roso relación entre coeficientes de transmisión superficial genérico y a nivel del mar 
P/Po relación entre presión atmosférica genérica y a nivel del mar. 


En la Figura 7-40 se muestra la disminución del coeficiente de transmisión superficial 
por convección natural con la altitud suponiendo una atmósfera isoterma a 25C. 


Convección forzada 


En la convección forzada, como en la natural, se produce la transmisión de calor por 
transporte macroscópico del material refrigerante, el aire ordinariamente. La principal dife- 


1,05: 


Altitud (m) 


FIGURA 7-40 Disminución del coeficiente de transmisión de calor superficial por convección 
natural al aire en un disipador con la altitud del lugar donde se ubica. 
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rencia reside en que en la convección natural el aire lo mueve la fuerza gravitatoria y en la 
forzada lo mueve un ventilador que crea una diferencia de presión, teniendo la acción gravi- 
tatoria muy poca influencia. 

El primer dato a saber en el diseño de un sistema de refrigeración forzada es el caudal 
másico m del aire refrigerante necesario para evacuar el calor P generado por las pérdidas. 
La ecuación térmica que lo define es 


í= Ple, (TT) (7.52) 


algo difícil de evaluar para el fluido aire, sobre todo por la variación de c,, y la densidad con 
la temperatura. En tal caso se puede aproximar el cálculo mediante la siguiente expresión 
que supone flujo laminar: 


E. =BPT,=T.) (7.53) 


aire 


ó % ; 7-6 
siendo en las anteriores expresiones” * 


P potencia de pérdidas caloríficas en W 
m caudal másico del aire refrigerante en kg/s 


C, calor específico del aire refrigerante en J/(kg-*C) 

T. temperatura del cuerpo caliente que se refrigera en *C, 
T,, temperatura del aire refrigerante en “C 

Gai. caudal volumétrico de aire refrigerante en m*/h 


Una vez calculado el caudal volumétrico de aire requerido, es necesario evaluar la veloci- 
dad de paso por el disipador mediante la expresión: 


psi (7.54) 
donde 3 


v velocidad del aire en m/s 
pa Es E 2 8 
A sección de paso del aire en m”, y expresando G.,;,, en m”/s 


Conociendo la velocidad del aire en el disipador se puede entrar en las gráficas de sus 
hojas de datos que dan la resistencia térmica en función de dicha velocidad. Normalmente 
las gráficas dadas por los fabricantes contemplan velocidades dentro del régimen laminar 
supuesto. 

El siguiente paso es conocer la caída de presión a lo largo del disipador y del conducto 
de ventilación para evaluar la presión que debe vencer el ventilador. 

La presión total es la suma de la presión dinámica y la presión estática. A su vez, la pre- 
sión dinámica es la fuerza por unidad de superficie ocasionada por el aire en movimiento, 
siendo siempre positiva y de la misma dirección que este. Está relacionada con el cuadrado 
de la velocidad del flujo de aire. La presión estática representa la fuerza que el aire ejerce 
sobre las paredes de los conductos y perpendicularmente a ellas. Puede ser positiva, cuando 
es superior a la atmosférica, o negativa, cuando es menor. Las unidades de presión emplea- 
das para describir los ventiladores suelen ser mm H50 y Pa, o Pascal (1 mm ILO = 9,81 Pa; 
1 Pa = 1 N/m?), y las de caudal l/s y m*/h (1 Y/s = 3,6 m*/h). 

El cálculo preciso de la caída de presión es complejo porque depende de factores tales 
como la rugosidad de las superficies, forma de la entrada y salida del aire, etc. En la biblio- 
grafía se pueden hallar diversas aproximaciones para las formas geométricas más comunes 
que se encuentran en los conductos a través de los cuales pasa el aire. Como en otros mu- 
chos aspectos de la ingeniería, aquí la información más fiable será la obtenida a partir de 
equipos similares ya construidos y muy probados. 

Una vez estimados el caudal de aire y la caída de presión para obtener la resistencia 
térmica adecuada en el disipador, se ha de elegir un ventilador capaz de proporcionarlos. 


76 Se ha optado por desplegar el significado de las variables y parámetros de las expresiones de termotecnia cuando haya 
riesgo de equívoco, y ello aun a costa de repetir la explicación de algunos. 
Y ye 1D p. 
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FOTOGRAFÍA 7-21 Varios ventiladores pequeños. a) Ventilador tangencial para baja presión QG 030 y curvas presión-caudal para 
distintas variantes. b) Ventilador axial para media presión 4000Z y curvas presión-caudal para distintas variantes. c) Ventilador 
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centrífugo RL 65 para alta presión. Cortesía de Papst y Diode. 


Para caídas de presión bajas se suelen utilizar ventiladores tangenciales y axiales, mientras que 
para caídas de presión medias o altas se recurre a ventiladores centrífugos. Véanse las Fotogra- 
fías 7-21-a, b y e, donde se añaden las curvas presión-caudal que representan la variación de 
presión que el ventilador es capaz de crear en función del caudal de aire suministrado. 

La potencia del ventilador se obtiene mediante la siguiente expresión: 


Pot ent q Ap : Gaire/Mvent (7.55) 
siendo 
Pot... potencia del ventilador en W 
Ap caída de presión en Pa 
Gar. caudal de aire en m/s 
n rendimiento del ventilador 


Los fabricantes de disipadores (o ventiladores) suministran también conjuntos disipador- 
ventilador (Fotografía 7-22) preparados para recibir diversos tipos de semiconductores. En 
tal caso a veces proporcionan curvas de resistencia térmica del conjunto para facilitar los 
cálculos. 

Es necesario tener muy en cuenta la fiabilidad de los ventiladores a la hora de calcular la 
de un equipo electrónico de potencia, pues como puede apreciarse en la Tabla 19-1, la velo- 
cidad de fallo de estos dispositivos es de las más altas entre los componentes normalmente 
utilizados. Allí se da una velocidad de fallo típica de 53 cada millón de horas, o lo que es lo 
mismo, una vida de unas 20.000 horas. Aunque afortunadamente no suele haber muchos 
ventiladores en un equipo, conviene que su vida sea lo más elevada posible, siendo necesario 
a veces disponerlos en redundancia, y siempre aconsejable el cambiarlos antes de la mitad 
de su vida prevista como parte del mantenimiento. Algunos fabricantes han desarrollado 
ventiladores con cojinetes por levitación magnética que, al eliminar el rozamiento, alargan la 
vida hasta unas 50.000 horas. Véase la Figura 7-41. 
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FoTOGRAFÍA 7-22 Conjunto disipador-ventilador preparado para recibir varios semiconducto- 
res de potencia de diverso tipo. Cortesía de Fisher. 


Tubo metálico Junta antipolvo Anillo de fijación  Estátor 


FOTOGRAFÍA 7-23 Josef Stefan (1835-1893), 
matemático y físico austriaco de ascendencia 
eslovena, fue director del Instituto de Física de 
Viena. En 1879 demostró empíricamente que la 
radiación total de un cuerpo negro es propor- 
cional a la cuarta potencia de su temperatura 
absoluta. Investigó en la conducción del calor 
en los fluidos y en la teoría cinética del calor. 


Ficura 7-41  Cojinetes por levitación magnética en un ventilador axial que, al eliminar el Cortesía de www-groups.des. 
rozamiento, reducen el ruido y alargan la vida. Adaptado de figura cortesía de SUNON. 


Placa C. |. Cubierta Cojinete Placa magnética Imán flexible 


Radiación 


La radiación es un proceso de transferencia de calor sin medio material y sin transporte 
de masa. Es, por ejemplo, la base principal de la transmisión de calor del Sol a la Tierra. 

Por encima del cero absoluto de temperatura todo cuerpo emite energía radiante cuya 
longitud de onda es función de su temperatura. Cuando dos cuerpos se encuentran a distinta 
temperatura se produce un paso de calor del caliente al frío que depende, entre otros facto- 
res, de la geometría, representada por el factor de forma f y de la emisividad e. Las superfi- 
cies negras tienen una emisividad muy alta que favorece la radiación, razón por la que los 
disipadores suelen estar acabados en este color. La potencia calorífica transmitida por radia- 
ción está dada por la ecuación de Stefan-Boltzmann: 


FOTOGRAFÍA 7-24 Ludwig Boltzmann (1844- 


ERA eq 

PEPA TT (7.56) — 1906) se doctoró en la Universidad de Viena 
donde con tesis sobre la teoría cinética de los gases 
ze Ls pe dirigida por J. Stefan. Enseñó física en Graz y 
lo] constante de Stefan-Boltzmann 5,66961 10." W:m “-K estudió en Heidelberg y Berlín con Bunsen, 
a z S . ; Kirchhoff y Helmholtz, Ocupó la cátedra de fisi- 
f factor de forma (por defecto se toma igual E 1) ca teórica del Instituto de Física de Viena, va- 
€ emisividad (adimensional, 1 para el cuerpo negro ideal) cante tras la muerte de Stefan. Demostró que 
E , 5 Si 2 su ley empírica de emisión del cuerpo negro 
A área que emite el flujo de calor en m puede probarse matemáticamente. Cortesía de 

T., — temperatura del cuerpo caliente en Kelvin, en nuestro caso el disipador www.groups des. 

T., temperatura del cuerpo frío en Kelvin, en nuestro caso los objetos circundantes 
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En la Tabla 7-4 se muestra la emisividad para algunos metales de uso común en la Elec- 
trónica de Potencia. 


Aluminio mate 


Aluminio anodizado en negro 


Cobre pulido 

Cobre mate 

Latón pulido 0,07 
Latón mate 0,29 
Acero pulido 0,10 
Acero inoxidable 316 0,28 


TABLA 7-4 Valores de emisividad térmica e de algunos metales. 


Se puede simplificar la fórmula anterior, y adaptarla a la forma de la (7.49) establecida 
para convección natural, adoptando un coeficiente equivalente de transmisión superficial por 
radiación h, que sustituirá en esta al coeficiente de transmisión superficial por convección 


natural h,,,, resultando 
P=h A (T,-T,) (7.57) 
siendo 
h == -6 1. BEI Lo) (7.58) 
donde 


h, coeficiente de transmisión superficial equivalente por radiación en W/m?-*C 
Á su vez, se puede definir para el radiador una resistencia térmica por el solo efecto de 
radiación 


R., =1/(h,-A) (7.59) 
tr 


de modo que la Expresión (7.57) aún se puede simplificar y adaptar a la forma conceptual- 
mente más básica de la Expresión (7.32), resultando en definitiva que la diferencia de tem- 
peratura de un disipador sobre la de los objetos del entorno cuando un semiconductor aporta 
una potencia de pérdidas P es, si se ignoran otros modos de enfriamiento, 


E A A (7.60) 


Como ejemplo de aplicación del cálculo de la resistencia térmica teniendo en cuenta el 
efecto conjunto de convección natural y radiación por ambas caras mediante las fórmulas ya 
vistas, se da en la Figura 7-42 la gráfica resultante de la resistencia térmica de una placa 
cuadrada de aluminio, anodizado negro (e = 0,8) y no anodizado (€ = 0,04), en función de la 
longitud del lado. Se ha supuesto orientación vertical, temperatura de la placa 80 “C y tem- 
peratura ambiente de 40%C, disipación por ambas caras, y que la temperatura de la placa es 
homogénea (el área de la placa no es superior a 10 veces la de la superficie de contacto con 
el semiconductor, y su espesor es al menos igual al lado dividido por cincuenta). Para disipa- 
ción por una sola cara la resistencia térmica sería el doble. 

Es necesario advertir que cuando se emplean varias placas disipadoras paralelas (Figura 
7-43) el cálculo visto de la impedancia térmica debida a la convección natural sigue siendo 
válido, siempre que la distancia d entre placas sea igual o superior a 20 mm. Para distancias 
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R(CCMW) 


Lado de la placa (mm) 


FIGURA 7-42 Impedancia térmica de una placa cuadrada de aluminio anodizado en negro y sin 

anodizar, en función del lado. El gráfico tiene en cuenta la disipación tanto por convección 

natural como por radiación. Se supone que toda la placa está a 80%C y el ambiente a 40%. Se 
recomienda un espesor no inferior al lado dividido por 50. 


Cara 
exterior 


Cara 
interior 


inferiores interaccionan las capas límite de las caras vecinas y se reduce h,,. La disipa- 
ción por radiación desaparece prácticamente en las caras interiores del conjunto, pues todas 
las placas están a parecida temperatura, operando solo en las caras externas de las placas 
extremas. 


Placa 1 


FIGURA 7-43. Placas refrigeradoras dispuestas 
cercana y paralelamente. 


Tubos de calor 


Los tubos de calor (heal pipes) son dispositivos que permiten llevar el calor producido en 
un dispositivo a un disipador situado a cierta distancia, lo que flexibiliza el diseño mecánico ' 
de los equipos. Se basan en el calor cedido o absorbido en los cambios de estado de un 
fluido alojado en el tubo. En la Figura 7-44-a se puede observar su estructura típica. La 
temperatura de vaporización del fluido a la presión interna cae dentro del rango de tempera- 
turas alcanzadas por los semiconductores actuales. El exterior de uno de los extremos del 
tubo se pone en contacto con el semiconductor a enfriar, que por su alta temperatura provoca 


¿ EVAPORADOR | SECCIÓN DE TRANSPORTE CONDENSADOR 
FLUJO DE 
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FLUJO DE UE 
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RETORNO DE LÍQUIDO 


»> > > 
FLUJO DE VAPOR CONDENSACIÓN 


»> » 


EVAPORACIÓN 


id 
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FLUJO DE SEMICONDUCTOR MATERIAL POROSO 
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FLUJO DE 
CALOR 
Zona caliente ona irÍa 
a) b) c) 


FiGuRa 7-44 Tubo de calor (heat pipe). a) Esquema de funcionamiento. b) Detalle de algunos tipos de mecha en el tubo de trans- 
porte [7-60]. c) Aplicación a la refrigeración de un microprocesador, que se muestra despegado de su pieza de adaptación al tubo de 


calor [7-52]. 
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el calentamiento del fluido y su evaporación. Para evaporarse, el fhuido absorbe calor del 
semiconductor y el vapor se mueve hacia el otro extremo más frío (conectado térmicamente 
a algún dispositivo de disipación), donde condensa liberando el calor absorbido. 

» Una de las partes más críticas en el diseño de un tubo de calor es el elemento, llamado 
mecha (en inglés, wick), mediante el cual el líquido condensado regresa a la zona caliente, 
muchas veces en contra de la acción gravitatoria. Para conseguirlo, tal como se observa en la 
Figura 7-44-b, las paredes del tubo poseen un material fibroso o poroso (red metálica, es- 
trías, fieltro, polvo metálico sinterizado) por donde el líquido regresa a la zona caliente por 
capilaridad, iniciándose de nuevo el ciclo. Mediante este sistema, y debido al escaso gradien- 
te de presión dentro del tubo, se consiguen diferencias de temperatura entre la zona caliente 
y la fría de muy pocos grados. Por su parte, para eliminar el calor del extremo frío puede 
utilizarse cualquiera de los métodos de refrigeración ya vistos. 


Refrigeración por agua 


La refrigeración por agua es un caso particular de la refrigeración forzada en la cual el 
fluido refrigerante es agua y suele emplearse cuando las potencias a disipar son muy altas. 
La expresión que indica el caudal de agua G (en m?/s) necesario para absorber una potencia 
de pérdidas P (en W) es la siguiente: 


P 
G = ———_—_————— 7.61 
AO SD 


siendo 


p densidad del agua en kg/m? 

€, Calor específico del agua en J/(kg:*C) 

T. temperatura del agua que sale del refrigerador 
temperatura del agua que entra al refrigerador 


Al ser el calor específico del agua mucho mayor que el del aire, la cantidad de calor que 
puede absorber un caudal de agua también lo es. Como principales inconvenientes cabe ci- 
tar el considerable aumento de la complejidad de la instalación así como la necesidad de un 
mantenimiento periódico de esta, pues si bien el aire se encuentra inmediatamente disponi- 
ble en todo lugar habitado, el agua es necesario aportarla mediante un sistema cerrado que, a 
su vez, deberá disponer de un medio de enfriamiento, normalmente cediendo calor al aire 
ambiente. En la Figura 7-45 se da un esquema básico para una instalación refrigerada por 
agua en el cual se pueden observar los principales componentes que la integran. 


Vaso de 
expansión 


Dispositivo o 
equipo electrónico 
a refrigerar 


Intercambiador de Bomba de 
calor al ambiente agua 


FIGURA 7-45 Esquema de principio de un sistema de refrigeración forzada por agua de un 
dispositivo o equipo electrónico. 


Como ejemplo comparativo. de la mayor efectividad del agua como fluido refrigerante se 
calculará el caudal de aire y de agua necesarios para enfriar un equipo con 50 kW de pérdi- 
das, una temperatura T,, de entrada del fluido de 40%C y una temperatura 7, de salida del 
fluido de 60*C. 
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Con aire se necesitaría, según (7.53), un caudal 


Gu. = 3,1 PAT, — T.,) = 3,1: 50.000/(60 — 40) =7.750 m*/h (7.62) 


mientras que con agua, considerando una densidad de 1.000 kg/m? y un calor específico a 
una temperatura media de 50C igual a 4,182 J/(kg:*C), se necesitaría según (7.61) 


e P/(p 0," (T, — T,,)) = 50.000/(1.000 - 4.182 -(60 — 40)) = 598-107" * m/s (7.63) 


agua ES 
o, lo que es lo mismo, 2,15 m*/h, unas tres mil quinientas veces inferior al caudal necesario 
de aire. 

El cálculo de una instalación refrigerada por agua comienza por el cálculo de la potencia 
de pérdidas a eliminar. A continuación se calcula el caudal de agua necesario para un determi- 
nado salto total de temperaturas y de acuerdo con la Expresión (7.62). Deberán elegirse los 
disipadores para agua necesarios en los distintos dispositivos a enfriar y se calculará la caída de 
presión total en la red de tubos y disipadores mediante las leyes de la hidráulica. Sabidos el 
caudal de agua y la. presión a vencer se elige una bomba adecuada. Debe añadirse al sistema 
un intercambiador de calor al ambiente capaz de garantizar que, con la temperatura máxima 
del aire, el agua descienda a la temperatura T., de entrada al sistema refrigerador. 

El fabricante de los disipadores con agua (véase la Fotografía 7-25) da su resistencia tér- 
mica en función de la velocidad del agua en el disipador, lo que permite fijar el caudal y el 
salto de temperatura en cada uno de ellos. La red completa de disipadores (en serie, parale- 
lo o en conexiones combinadas, hidráulicamente hablando) debe arrojar un cómputo global 
de caudal y salto de temperatura similar al inicialmente calculado con la Expresión (7.62), 
como se ha adelantado antes, y, en caso necesario, debe realizarse la corrección pertinente 
en la red. 


FoTOGRAFÍA 7-25 Distintos disipadores para refrigeración de semiconductores de potencia por agua. Cortesía de Rectificadores 
Guasch. 


También será necesario, tal como se aprecia en la Figura 7-45, la inclusión de un vaso de 
expansión para absorber las posibles variaciones de volumen del agua con la temperatura. 
Cuando se trabaja con tensiones eléctricas altas y el líquido utilizado es conductor, como el 
agua, será necesario incluir un desionizador para evitar la conducción de electricidad a tra- 
vés del líquido. Asimismo habrán de tenerse en cuenta factores como la corrosión y la estan- 
queidad de los distintos elementos del circuito, así como el recambio periódico de la bomba, 
a la hora de plantear un programa de mantenimiento. Puede verse un equipo electrónico de 
potencia con refrigeración por agua en la Fotografía 7-26. 


Resolución de problemas de refrigeración mediante simuladores de circuitos eléctricos 


La analogía entre las leyes que rigen los sistemas refrigeradores y los circuitos eléctricos, 
ya vista en el Apartado 7.3.1, permite la resolución de algunos problemas de refrigeración 
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FOTOGRAFÍA 7-26 Convertidor resonante paralelo de 300 kW, 20 kHz, con IGBT para caldeo 

por inducción refrigerado por agua. Pueden verse los dispositivos generales del sistema refrige- 

rador en la parte derecha. Los disipadores de los semiconductores están dentro del equipo y no 
son visibles. Cortesía de GH ELECTROTERMIA S.A. 


que se plantean en los equipos electrónicos de potencia aplicando simuladores de circuitos 
eléctricos tipo Spice y evitando así el empleo de fórmulas. E 

Como ejemplo se va a estudiar el calentamiento de la unión de dos transistores de silicio 
en cápsula TO-218 que pierden 5 W cada uno, situados en una misma placa'de aluminio 
anodizado en negro como se representa en la Figura 7-46. Se supone que la resistencia entre 
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FIGURA 7-46 Estudio del calentamiento de la unión en dos transistores de potencia situados 

en una placa de aluminio suponiendo en ella seis zonas con distinta temperatura uniforme. Red 

de resistencias térmicas para su solución con PSpice. (Subíndices sin rebajar por facilidad de 
composición.) 
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unión y cápsula es de 1%C/W, y entre cápsula y disipador de 0,5%C/W usando silicona para 
el montaje. La temperatura ambiente es de 40*C y la placa disipa por ambas caras. Asimis- 
mo se supone en principio para el cálculo de la resistencia térmica de la placa que su tempe- 
ratura media es de 80%C y se toma la conductividad del aluminio de 236 W/(m :*C) dada en 
la Tabla 7-2. Se desea calcular, empleando el simulador PSpice, la temperatura alcanzada en 
la unión bajo dos supuestos: 


a) La temperatura de la placa es uniforme. 

b) De una manera más fina, se supone la placa dividida en seis partes con temperaturas 
distintas aunque uniformes dentro de su área. Resultará una red de resistencias tér- 
micas equivalentes como se indica en la Figura 7-46. 


Nótese que si el circuito eléctrico requiriese transistores a distintos potenciales del ter- 
minal cápsula, sería necesario aislarlos de la placa disipadora añadiendo una lámina aislante 
(isomik*, seguisol*, etc.), como se ha indicado en el Apartado 7.3.1 y se muestra en la Figu- 
ra 7-47. En tal caso, la resistencia térmica entre cápsula y disipador, supuesta antes de 
0,5%C/W, sería mayor. 


Ñ ss 


FIGURA 7-47 Montaje de un semiconductor de potencia sobre un disipador con una lámina de 
aislante eléctrico. Modificada de Assmann. 


Solución bajo el supuesto a): 


Suponiendo que la temperatura de la placa es uniforme, para 90 mm de lado se obtiene 
en la Figura 7-42 una resistencia térmica R, ¿, de 4,8%C/W. Como existen dos fuentes de 
calor montadas en el disipador, se disponen en paralelo en el circuito equivalente de la Figu- 
ra 7-48, realizado siguiendo la reglas de analogía indicadas en el Apartado 7.3.1, subapartado 
Propagación del calor y resistencia térmica. Las respectivas resistencias térmicas R; .. Y Rica 
se han sumado por estar en serie, dando 1%C/W + 0,5%C/W = 1,5%C/W. Resolviendo el 
circuito con la versión de evaluación de PSpice se obtiene una temperatura en la unión de 
95,5C, correcta para el silicio. La temperatura de la placa resultante es de 88 *C, superior a 
los 80%C supuestos de partida en una cuantía que no invalida el procedimiento de cálculo 
aproximado seguido. 


FiGura 7-48 Resolución con simulador PSpice del ejemplo de calentamiento de la unión en 
dos transistores iguales montados en una placa de aluminio, suponiendo temperatura uniforme 
en tóda la placa. 
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Si el problema anterior se hubiera resuelto manualmente aplicando las fórmulas ya cono- 
cidas se habría obtenido 
Beda a 4,8 “C/W (7.64) 
T, 38 P-((R A R, c/2 E Ruda) ar E, Sa 


tuc 


= (5 W-2X(1*C/W + 0,5%C/W)2 + 4,8%C/W) + 40% =95,5%C (7.65) 
solución que coincide con la obtenida por simulación. 


Solución bajo el supuesto b): 


Se divide la placa en seis zonas como aparece en la Figura 7-46 con temperatura unifor- 
me en cada una. Para que este supuesto revierta en un resultado preciso cada zona no debe 
ser mucho mayor que la ocupada por un transistor, ganándose en exactitud cuanto menores 
sean las zonas, y confluyendo el método para áreas muy pequeñas con el cálculo mediante 
elementos finitos. 

La temperatura uniforme supuesta para cada una de las seis zonas está representada en 
el símil eléctrico mediante la tensión en un nudo (los seis nudos centrales del esquema de la 
Figura 7-46). Cada zona está térmicamente unida a las vecinas por sendas resistencias térmi- 
cas (R,y,, entre vecinos horizontales y A,,, entre vecinos verticales) y, de igual modo, al am- 
biente (R, .,), cuya temperatura está representada por la fuente de tensión de 40 V. De 
acuerdo con la Expresión (7.41) se tiene 


Rino = L/k-A = 0,030/(236 - 0,002 -0,045) = 1,41 9C/W (7.66) 
Ri. = L/k-A = 0,045/(236 - 0,002 0,030) = 3,189C/W (7.67) 


tve 


El coeficiente de transmisión por convección natural h,,, se calcula para toda la altura de 
la placa, ya que la capa límite es función de la altura total y será en la resistencia térmica 
donde se incluya el efecto del área de cada sección. Para un incremento de temperatura de 
40*C, una altura de placa de 90 mm y orientación vertical, según la Tabla 7-3 se tiene 


ho, = 1,34-(T, — T.)/DP = 1,34 ((80%0 — 40%0)/0,090 m)025 = 6,15 W/m?-*C- (7.68) 
El coeficiente equivalente para radiación h, según (7.58) es 
Es US 
= 5,66961 :107*-1-0,8-[(80 + 273)* — (40 + 273)]/(80 — 40) = 6,72 (7.69) 
con lo que 
R... = 1/h,, 24 = 1/(6,15 - 20,030 -0,045)) = 60,22 2C/W (7.70) 
R,, = 1/h,-24 = 1/(6,72: 20,030 -0,045)) = 55,11 C/W (7.71) 


También se podría haber calculado directamente la resistencia térmica equivalente de 


radiación más convección R, ., de la siguiente manera: 


ho, =h., + h,=6,15 + 6,72 = 19,87 (7.72) 
Ri, = 1/h,, 24 = 1/(12,87 :2(0,030 -0,045)) = 28,78 "C/W (7.73) 
verificándose que R,.. — Ri. 11R,,. 


Se ha denominado: 


Riro 2 la resistencia térmica horizontal entre los puntos medios de dos secciones 
R 
R 


tve 2 la resistencia térmica vertical entre los puntos medios de dos secciones 
a la resistencia térmica equivalente en convección natural para cada sección indi- 


vidual disipando por ambas caras 


tcn 
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R,, ala resistencia térmica equivalente de radiación para cada sección individual disi- 
pando por ambas caras 
Ri. ala resistencia térmica equivalente sumando los efectos de radiación y convección 


para cada sección individual disipando por ambas caras 


En la Figura 7-49 se da el resultado de la simulación del circuito eléctrico equivalente 
mediante la versión de evaluación de PSpice, obteniéndose una temperatura en la unión de 
98,66 C, algo superior a la calculada bajo el supuesto simplificado a) (de 95,50*C) por haber 
eliminado ahora el supuesto de resistencia térmica interna de la placa nula implícito en la 
hipótesis de temperatura uniforme en toda ella. 


FIGURA 7-49 Resolución con el simulador PSpice del ejemplo de calentamiento de la unión en 
dos transistores iguales montados en una placa de aluminio, suponiendo en la placa seis zonas 
de temperatura uniforme. 
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7.4 HOJAS DE CARACTERÍSTICAS DE PROTECTORES Y REFRIGERADORES DE SEMICONDUCTORES 
Excitador-limitador de corriente para FET, de 1 A/2 A, 12 V—18 V y 150 ns, tipo IR2121, cortesía de LR. (primeras páginas) 


International 
IGR Rectifier 


Data Sheet No. PD60018-M 


1R2121 8. (PbF) 


CURRENT LIMITING LOW SIDE DRIVER 


Product Summary 


Features 


+ Gate drive supply range from 12 to 18 

+ Undervoltage lockout 

+ Current detection and limiting loop to límit driven 
power transistor current 

e Error lead indicates fault conditions and programs 
shutdown time 

+ Output in phase with input 

+ 2.5V, 5V and 15V input logic compatible 

e Also available LEAD-FREE 


Description 


The 182121 is a high speed power MOSFET and 
IGBT driver with over-current limiting protection cir- 
cultry. Latohrimmune CMOS technology enables rug- 
gedized monolithic construction. Logic inputs are 
compatible with standard CMOS or LSTTL outputs, 
down to 2.5Y logic. The oulput driver features a 
high pulse current buffer stage designed for mini- 
mum cross-conduction. The protection circuitry de- 
tecís over-current in the driven power transistor and 
limits the gate drive voltage. Cycle-by-cycle shut- 
down ls programmed by an external capacitor which 


directly controls the tíme interval between detection of the over-current limiting condition and latched shut 
down. The output can be used to drive an N-channel power MOSFET or IGBT in the low side configuration. 


Typical Connection 


5V max. 
1A/2A 
12 -18v 
230 mV 
150 8 150 ns 


VOFFSET 
lo+- 
Vour 
Vesth 
torvoft (typ.) 


1R2121 8. (PbF) 


Absolute Maximum Ratings 


Absolute Maximum Ratings indicate sustained limits beyond which damage to the device may occur. All voltage param- 
eters are absolute voltages referenced to COM. The Thermal Resistance and Power Dissipation ratings are measured 


under board mounted and still alr conditions. 


international 
IOR Rectifier 


Parameter 
Definition 


Value 
Min. 


Fixed Supply Voltage 


-03 


Gate Drive Retum Voltage 


Ves 25 


Output Voltage 


Vs -0.3 


Logic Input Voltage 


Error Signal Voltage 


Current Sense 


Package Power Dissipation (Q) Ta s +25"0 


Thermal Resistance, Junction to Ambient 


Package 


Junction Temperature 


Storage Temperature 


B-Lead PDIP 


(Reforto Lead 


Assignments or correct 


pin configuration). This/ 
These diagram(s) show 
electrical connections 
oniy. Please refer to our 
Appiicatión Notes and 
Design Tips for proper. 
circuit board layout. 


www.irf.com 


nternational 
IOR Rectifier 


defined in Figures 2 through 5 


Dynamic Electrical Characteristics 


Velas (Vec) = 15V, CL = 3300 pF and Ta = 25*C unless otherwise specified. The dynamic electrical characteristics are 


1R2121 8. (PbF) 


Parameter 


Value 


_Symbot _ Definition 


Figure 


Units | Test Conditions 


“Turn-On Propagation Delay 


Tum-Of Propegation Delay 


ns 


ERR Shutdown Propagation Delay 


us 


Turn-On Rise Time 


Turn-Of F: 


ns 


CS Shutdown Propagation Delay 


CS to ERR Pull-Up Propegation Delay 


ys 


Cenar = 270 pF 


Lead Temperature (Soldering, 10 seconds) 


Recommended Operating Conditions 


The Input/Qutput logic timing díagrarn is shown in Figure 1. For proper operation the device should be used wilhin tho 
recommended conditions. The Vs ofíset rating is tested with all supplios biasod at 18V difforential. 


Parameter 


Symbol Definition 


Vcc Fixed Supply Voltage 


Gale Drive Retum Voltage 


Oulput Voltage 


Logic Input Voltage 


Error Signal Voltage 


Current Sense Signal Voltage 


Ambient Temperature 


1R2121 8. (PDF) 


Functional Block Diagram 


International 
+ IGRReciifier 


FE 


Lorwea 


Static Electrical Characteristics 


The Vo and lo parameters are referenced to Vg 


Veas (Vec) = 15V and Ta = 25"C unless otherwise specified. The Vin, VrH and ly parameters are referenced to COM. 


Symbol 


Figure 


Value 
Min. a Test Conditions. 


14 


[22 


Logic “0” Input Voltage 


15 


ES Input Positive Going Threshold 


16 


ES Input Negative Going Threshold 


17 


High Level Output Voltage, Varas 


Low Level Output Voltage, Vo 


Quiescent Vcc Supply Current 


Logie “1” Input Bias Current 


Logic “0” input Bias Current 


Vi = 04 


lancia Sito 


Lead Definitions 


Lead 
Description 


Logic and gate drive supply 


Logic input for gate driver output (OUT), in phase with OUT 


shutdown 


Serves multiple functions; status reporting, linear mode timing and cycle by cycle logic 


Logic ground 


Gate drive output 


Gate drive supply return 


Current sense input to current sense comparator 


“High” CS Bias Current 


Ves = 3 or 5Y, 


"Low" CS Bias Current. 


Vos = 0Y 


Ver Supply Undervoltage Positive Going. 


Threshold 


Voc Supply Undervoltage Negative Going 
Threshold 


ERR Timing Charge Current 


Vin = 5Y, Vas = 3V 
ERR< Vena» 


ERR PuilUp Current 


Vin =5V, Ves = 3V 
ERR> Vero 


ERR Pull-Down Current 


Vin = OY 


Output High Short Circuit Pulsed Current 


Vo= YN =5V 
PWs10 ys 


Output Low Short Circuit Pulsod Current 


Vo = 15V, Vin = 0V 
PWS 10 ys 


www.irf.com 
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Lead Assignments 


8 Lead PDIP. 
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Varistores de 11 V a 680 V ef y de 250 A a 10.000 A de pico no repetitivo, tipos 2381 58, ..., cortesía de Vishay (páginas seleccionadas) 


2381 58. ..... od dl 2381 58. ..... 
Vishay BCcomponents v v High Surge Suppression Varistors  Vishay BCcomponents 
High Surge Suppression Varistors 


[ELECTRICAL DATA AND ORDERING INFORMATION 
FEATURES DA o | maximum CESA MAXIMum TVPICAL 
+ Zinc oxide disc, epoxy coated conmnuous | VOLTAGE | yOLTAGE al ENEREYIO NON-REP. CAPAcIrANce | CATALOG. 
+ Stralght or kinked leads. aia STATED deca TPANSIENT CE | NUMBERS 
» Old part number was 2322 58. ..... CURRENT CURRENT! 
+ Component in accorcance to ROHS 2002/99/EC and ETON 
WEEE 2002/96/EC Y 


MN ñ 2081 
APPLICATION A E a 
+ Supression of transiants : 


583-190. 
DESCRIPTION 


EXA 
“The varistors consist ot a disc ol low-8 ceramic material wit 585140, 
QUICK REFERENCE DATA wo tinned solid copper leads. They are coated with a layer of 506.140 
A TG] 9chre coloured epoxy, which provides electrical, mechanical TA 
EAUANCIE. ll and climatic protection. The encapsulation is resistant to all TU 
Maximum confinuous vollago eleaning sovente in accordarco wth “EC 60088-2-48" ER 
mues 1110 680, TE 
585 170. 
po 1410695, AS ae A 
he varistors aro sútabie for processing on automatic 
IeDatie ransient | 280 1510000. 
Maximuro non-tepettive transien | 289 insertion and cutting and banding equipment 
Robusiness oflerminatons 10 Varistors with Nanged lens provide better posfioning on 
Drop ter printed-clecuil boerda (PCB) and more accurate control ovor 
Height of tal 4 Component helght, This ¡s important for hand mounting and 
odiosos Ta automatis inserton techniques; ses Outes of langed leads 


ECC 42 000 amos: 
Slorago temporaturo 40101480 Sotdering 


240 C; duration 58 
Operating temperature 140101125 
di Resistance to heat 


ORDERING INFORMATION 260 €; duration 5 5 
The varistors are availablo in a number of packaging options: MARKING 


> Bulk The varistors are marked véth the following information, 
+ On tape on reel + Maximum continuous AMS voltage 

+ On tape in ammopack + Series number (562, 583, 584, 585 or 506) 

The basic ordering code for esch option is given in tables + Manufacture logo 

tiled Varistors on Tape on Reel, Varistors on Tape in + Dato ol manufacture 

Ammopack and Varistors in Bulk, To complete the catalog 

'numbor and to detormino tho roquirod oporating parameters, AeAMMABIIDY 

see Electrica! Data and Ordering Information table. The varistors are non-farmable. 


| 


¡ajejajlesaiaiaisiaials 


ELECTRICAL DATA AND ORDERING INFORMATION 


man T mI 
maxasum s mam ryricaL 
coxrimuoos | VOLTAGEO | yoLraGEa | Euenawo NONHEP. | caphcIranos | CATALOS 
VOLTAGE pai STATED (10 x 1000 ps) TRANSIENT ATikHz 
ummenr une 
o) 


y 
0) (er) 


Ho. 
EJER 
505.110, — 
585-110. 


wwwvishay. com. For technical questions contact: nit.europeg vishay.com Eocument Number: 29082 "Document Number: 29082 Wan visay.com 
44 Revision: 11-Apr:05 Revision: 11-Apr-08 45 


2381 58. ..... META 2381 58. 
Vishay BCcomponents High Surge Suppression Varistors High Surge Suppression Varistors  Vishay BCcomponents 


ELECTRICAL DATA AND ORDERING INFORMATI: TES ELECTRICAL DATA AND ORDERING INFORMATION 


ae - a 
T MAXIMUM MAXIMUM MAXIMUM MAXIMUM. maximum MAXIMUM TVPICAL 
MAXIMUM MAXIMUM TVPICAL VOLTAGE) | VOLTAGE at E E 


VOLTAGE | VOLTAGE Ot ONAER Í caraLoG CONTINUOUS 

CONTINUOUS | ENERGY CAPACITANCE | de AUT mA | STATED 

PAÑOS asma | STATED | union ne TRANSIENT PACITANCE | numbers! VOLTAGE (10 x 1000 ys) o AT nta 
tre (820 y) : Imp (020 45) 


CATALOG 
NUMBERS) 
CURRENT CURRENTO) | CURE 


ausia | pc 


s 2381. 
CI 20 


562-500, A z EMO 
63500. 

Sea 500. 
585-600 
556500. 
582750. 
302.750. 
584 730. 
585 750. 
566750. 
56z 050. 


585 950. 
586.950 
EE 
EAN 
EXENA 
ERA 
E 
ERE] 
ESE 
584 131 
586 131 
586191. 
EE 
509 141. 
584 141, 
585141, 


584151. 
585 181 
586 151 


50.0 | 
100.0 
50 
10.0 
584 171 ci 
O 0 


05 1h 20. 
50817 EME 


van vishay.com For technical questions contact: ni uropo Gvishavcom. Document Number: 29082 Document Number: 29082 For technical questions contact: nlceurope Bvishay.com VWwwvishay.com 
sE Revision: 11-Apr-05 Revision: 11-Apr-05 ps 
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2381 58. ..... do A do A 2381 58. ..... 
Vishay BCcomponents High Surge Suppression Varistors A y High Surge Suppression Varistors  Vishay BCcomponenis 


ELECTRICAL CHARACTERISTICS 


ELECTRICAL DATA AND ORDERING INFORMATION 
MAXIMUM a MAXIMUM Tagua MAXIMUM PICA ELECTRICAL DATA 
continuous | VOLTAGE | VOLTAGE at | Exencyia NON-REP. | capacirance | CATALOG 


PARAMETER $ y VALUE 
ALIMA | STATED TRANSIENT | NUMBERS Y E z 
VOLTAGE cummevr | POX 10001 USA ENta) AT1KHZ MER Lo pon 
| | 


Aa] 


4110 680 
1410 895 


2381 582. 250 01 800 
2981 583... 500 or 1750 
2381 584 1000 or 3500 
2381 585 2000 o1 8000 
2381 586 2000 or 19900 
Thermal resistani E 
2981 582... 80 
2381 889 70 
2981 584 =00 
2981 585... 350 
2981 586 a. AR 40 
Maximum dissipation: 7 E 
2981 582 100 
2981 589 250 
2981 584 400 
2981585. 600 
2381 586 ... Ñ 1000. 
Temperatu'o coelíciento! voltage al Y mA Maximan. 0068 
Voltage prool between Interconnaciad leads and case 1 E 
Slorage temperature 40 lo +150 
Operating temperature -40 10 +125 


DERATING CURVE PEAK CURRENT AS A FUNCTION OF 
PULSE WIDTH 


ses 


lists with producis coriñed accorcing lo UL (E08144), VDE (40002622) and OA (219689) are avalable al wwrvisiay.com or on request. 
The sinusoidal voltage is assumed as the normal operating condition. ¡La non-Sinusoidal voltage ls present. type selection shoull bo based 
on mullplying the peak vollage by a factor 01 0.707. 
The voltage measured at 1 IA meets Ine requirements o! “paragraph 4.3 of CECC specilication 42000". COMPONENT DIMENSIONS AND CATALOG NUMBERS in milimeters 
"Mo tolerence on the voltage at 1 mA ís 210%, ed _— — 

.. Hioh energy surgas are general of longer duration. The maximum onorgy for one pulse of 10 «1000 us is given as a reference for longer a z F CATALOG NUMBER 
«duration pulses. This pulse can be characierised by peak current (la) and pulse width la (virtual time of hall, valus, following EC 60050-2, E a ap 
agotan 6”). Vais lhe clamping voltage corresponding lo ly, ha energy absortedin he varistor ls determined by the formula E LEE Seca EE 
Es Ko Vyx lps E 3 1 7] . Z381 56 
there: e X i X 2381 584. 
a) Kcis dependan! on the value 0112 wnen tne value olt1 is helwean 8 ys and 10 ps; seo Peak Current as a Function of Pulse Width drawing. + z E EOS 
Acurrent wave 018 x 20 ys (requiremnt ol “paragiapn 8.2.10.1 of ECO specification 42000") is usedas a standard for pulse current and z E E E 
clamping vottago ratings. The maximum non-repeltive transient curient is given tor one pulse apated during tne lite 01 the component as = 


now. vishiay.com Fortechnical questions contact: alrourono Gyishay.com Document Number: 29062 Document Number: 28082 Fortechnical questions contact: nlcenroge O vishaycom runa vishay.com 
48 Revision: 11-Apr-05 Revision: $1-Apr-05 49 


2381 58. ..... 2381 58... 
High Surge Suppression Varistors  Vishay BOcomponents Vishay BCcomponents High Surge Suppression Varistors 


VI CHARACTERISTIC, 50 TO 460 Y [RMS]; 2361582 sees VI CHARACTERISTIC, 50 TO 900 Y (RMS); 2381584 seres 


max. leakage 
mex, clamping vollage max. leakage current max, clamping voltage 


N 4 


E 


Sn 
TT 
1 
: 

H 
Y 


ME 


| 
[ 
| 


1 


= 


VOLTAGE (V) 


182 1E4 1E%0 — 1EH En 


CURRENT (4) CURRENT (A) 


Number; 29082 For technical questions contact: nit.eumpe Qvisaay.com vwwvishay.com wwwwishay.com For technical questens contact: niteuropagvishaycom Document Number: 29082 
11-Apros s ES 56 Revision: 11-Apr-05 
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Protectores de sobretensión por tiristor bidireccional de 58 V a 275 V y 50 A de pico no repetitivo, tipos TISP407 
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L3BJ 


y TISP4350L3BJ, cortesía de Power Innovations (primeras páginas) 


TISP4070L3BJ, TISP4350L3BJ 
BIDIRECTIONAL THYRISTOR OVERVOLTAGE PROTECTORS 


Copyright O 1999, Power Innovatigas Limited, UK AUQUST 1999 — REVISED NOVEMBER 1909 


FCC PART 68 AND UL 1950 OVERVOLTAGE PROTECTORS 


MODEM Protection against: 

— FCC Part 68 Type A 2 B surge 

—UL 1950, Clause 6. power cross 

— ESA 22.2 No. 950, Clause 6. power cross J 
TIA) 


SMBJ PACKAGE 
(TOP VIEW) 


Ring-Tip ProtoctioN «cam: TISPA3SOL3BS 


Electronics Protection ..TISP4070L3BJ 


moxxs6 
lon-Implanted Breakdown Region 
Precise and Stable Voltage 

Low Voltage Overshoot under Surge 


device symbol 


DEVICE 


or 
14350 


e Rated for UL 1950 and Part 68 Wave Shapes R 


Terminals T. ana R correspond to tne 


SURGE T ranparD. WAVE Rss | alternative line designators of A and B 


rre | SHAPE a | 
RE 50 
EJ 
a SES” 0 
E UL 1980 / MTU-T 24 


A FCC Parts 


description 


These devices are designed lo limit overvoltages on the telephone line. Overvoltagas are normally caused by 
a.c. powor system or lightning flash disturbances which are induced or concucted on to the telephone line. A. 
single dovico provides 2-point protection and ¡s typically used for the protection of 2-wire telecommunication 
equipment (0.9. between the Ring and Tip wires for telephones and modems). Combinations of devices can 
be used for multi-poínt protection (e.g. 3-point protection between Ring, Tip and Grouna) 


The protector consists of a symmetrical voltage-riggered bidirectional thyristor. Overvollages are initially 
clippea by breakdown clamping until the voltage nses to íhe breskover level. which causes the device lo 
crowbar into a low-voltage On state. This low-voltage on state causes the current resulting from the 
overvoltage to be safely diverted through the device. The high crowbar holding current prevents 4.c, lalchup. 
as the diverled current subsides.These protectors are guaranteed to voltage limit and withstand the listed 
lightning surges in both polariies. 


Alter a Type A surge lhe equipment can be faulty, provided that lhe fault mode causes the equipment to be 
unusable. The high current Type A surges (10/1860, 200 A and 10/550, 100 A), will cause the TISP4:00L38B4 
to fail short circuit, giving a non-operational equipment pass to Type A surges. 


After a Type E surge Ihe aquipmont must bo operational. As the TISPAxL3BJ has a current rating of 40 A, 
will survive bon Type B surges, metallic (differential mode 25 A, 9/720) and longitudinal (common mode 
37.5 A, 9/720), giving an operational pass to Type B surges. 


For metalic protection, the TISPA3SOLIBJ is connected between Ine Ring and Tip conduciors, For 
longitudinal protection two TISP4350L38J protectors are used: one between the Ring conductor to ground 
ana the other between the Tip conductor to ground. The B type rínger has vollages of 56.5 Y d.c. and up to 

PRODUCT INFORMATION Power ) 

information ls currentas of publication date. Products conform lo specifications in accordance INNOVATIONS 

1 


vih he torruz of Power Innovations standard warranty. Production processing does not 
Aecessariy includa lastiag ofall paran 


TISP4070L3BJ, TISP4350L3BJ 
BIDIRECTIONAL THYRISTOR OVERVOLTAGE PROTECTORS 


ALÍGUOT 1999 -- REVISED NOVEMBER 1999 
electrical characteristics for the T and R terminals, Ta = 25 “C (unless otherwise noted) 
PARAMETER 


Ropellive pask SH 
pista current 


Broskover vellaga -250Wims, Reounce = 200 0 


1666 Viva Liñsar vallage amp. 
Impulsa breakover —— | Maximum ramp value = £500 Y 
vollaga dídt =>20 Au. Linear current ramo, 
Maximum ramp value = 110 A 
y 15 Raouner, 


AREA CAE ARO AS. 


Linear volage ramp, Maximum ram value < 0.55Vosp 


Vo 
TEO AZ VAS TV mms, 


Of-stale capacitance 


1=100KHZ, Vas 1V rms, 


thermal characteristics 


PARAMETER TEST CONDIMONS 


MESS PES anno 
[Ta = 25", (see Note 5) 

[sas mm 2 210 aim populaled lina card. 
_lcsayarrica ty mouatcoo Tar 250 


PRODUCT INFORMATION 


Power ) 
INNOVATIONS 
a 


TISP4070L3BJ, TISP4350L3BJ 
BIDIRECTIONAL THYRISTOR OVERVOLTAGE PROTECTORS 


AUGUST 1990 — REVISED NOVEMBER 1999 


150 V rms a.c., giving a peak voltage ol 269 V. The TISP4350L3BJ will not clip the B type ringing voltage as it 
has a high impedance up 10 275 V. 


The TISP4070L8BJ should be connected after the hook switch to protect the following electronics. As the 
TISP4070L38J has a high impedance up to 58 Y, it will switch off after a surga and not be triggered by the 
normal exchange battery voltage 


These low (L) current protection devices are in a plastic package SMBJ (J DO-214MA with J-bend 
loads) and supplied in embossed tape reel pack. For alternative voltage and holding currant values, consult 
tho factory. For higher raled impulse currents in the SMB package, the 100 A 10/1000 TISP4xxxH3BJ series 
is available, 


absolute maximum ratings, Ta = 25 *C (unless otherwise noted) 


RATING. 


/e peak offstate voltage. 


rEpaMa peak orcsiaie pulse current (see Notes T.ardaj 
10/160 ps (FOC Pert 60, 10/180 ys vollago wavo shapo, Typa A) 
5/310 ys (ITU-TK21, 10/70D pa voltage wave shope) 
$/020 ps (FOC Peri 68, 9/720 ys vollago wavo shapo, Typo 1) 
101560 ps (FCC Part voltago viave shapo. Typo A) 
Tapa pea aaiaió lolas 1. Fand3) 
20 ms (50 Hz) tul sino wave 
16.7 ma (80 Hz) full sino wave 
1000 $ 80 H2/S0 Mz a.c 
intial ral srñizs of en-tale curan 
Junclión temperature [AS rTE0 
Siórago lo: Sm SS 


NOTES: 1. Inially Ihe TISPAx00L384 must bo in Ihcrmal equiibriuen wi T, = 29 "6, 
2. The surgo mey be repcated after Iho TISPAXLIAJ roturns to lis iniial conditions. 
3, EIALIESDS1-2 environment and ElA/JESDS 1-3 PCB milh slandaro footprint dirrensions connected win 5 A rated prinies vring 

track widins, Derale current values al -0.81 %/C lor amblent lemporatures above 25 "C. 


overload ratings, Ta = 25 *C (unless otherwise noted) 


RATING 2 
po Aimpuss (ses Nate 4) 


Poakoverios 
10/10 jus ñ 
101589 ps mee 


Peak overioad ce-siate current, a.c. power orosa fests UL 1950 (seo Note 4) Lc lor current 


NOTE 4: These elecírical stress levels may damage the TISAxkxL38J silicon chip. After test, Ine pass crtorion is eliner nat ¡ne device Is 
functional or, ¡Hits faully,thal lt nas a sort circull fault mude, In Ure short crevillaull mode, ihe folcwing oquipmontis protected 
as the device ls a permanent shor! scross Uno lino, The equipment would ba unpretected ¡fan open circuit fault made developed. 


PRODUCT INFORMATION 


TISP4070L3BJ, TISP4350L3BJ 
BIDIRECTIONAL THYRISTOR OVERVOLTAGE PROTECTORS 


AUGUST 1909 — REVISED NOVEMBER 1009 


A AH 
PARAMETER MEASUREMENT INFORMATION 
OuadrantI 


Switching 
Characteristic 


Quadra 


Switching 
em 


ratio DS 


Figure 1. VOLTAGE-CURRENT CHARACTERISTIC FOR T AND R TERMINALS 
ALL MEASUREMENTS ARE REFERENCED TO THE R TERMINAL 


PRODUCT INFORMATION 


O) ITES-Paraninfo 203 


Parte 11. Componentes 


TISupresores de sobretensión de gas, de 90 V a 600 V y 30 kA durante 8/20 us, tipos A960/A961/A962, cortesía de Wickmann 


Gas Discharce TuBE 


3x6m m 
No. A960/A961/A962 


DC Toletance Impulso 
Order Code —sparkoves 
voltage voltage 
TE 
E 


55) SOON CO 
Aso] S000S0a1 01 
ASE SONOD1 EZ 


O 
as somos 
Aso! sUUcO a 
a sooor a 
sen sooamna to 
2961 SOLA! 0 
M2 DOTADO 
Eo s00500 0 
dass somo! 
[es 5000) 


'As00 SO 03000) co 
ASS SORDO 01 


10 canga without notios. 


Order 
Example. 


Ves Foros Tel 44 207 682.1 


vonveviekmamgrompcem E-mai: salosOmicimann.com 


rot 
EN] 


electrodo (20XA/20A] 
Enhaneua Discher 
Current Series 
Features 
Hon-radioactine 
Land Fros 
Apphications 
Tolocommunication 
Data ransmissian 
jon Ueita 
Power lino Macios 
Stondard 
«complies to IYU-T K12 Monmerty CCITT) 
UL498 
complles 10 DIN SIEAS/VDE 0815 
Approvals 
Ubrecognizad 
Weblinks 
Further info s 
hitp/mwnw mckmanngroup.cora/ 
dowaload/orderino_ surgeart pat 
htap//erwriodckmanngroup.cor 
downtond/crossra!_surgentr pdf 


Slow Ineulstion Capacitape: 


sparkovor Vollsgs Resistance — (SIMHZ Nominal 
es100 Vd: or Iripulso Impulso, 
Discharga Discharos Clerapt o Curcans 


DIO dC lor 504) 


lll 474 598-7010 


Specifíe 
Packaging 
A9e0: DO=BxuK 11.000 pes 
2961 01=Ree! (500 pos] 
362 02=Blistor Tape (360 pos) 
Matorioís 
Housing Coramis 
ES non-radioactive 
Leads: in placed 
Are Voltage -1A. 
18 
Transition Glow 1o Are 
-03a 
Operating temperature 
407 10 +90. 
Cilmatic Category 
comphies to IEC 50058-1 
+40%C,21 dave, <03% humidity 
Soldering cheracteristics 
complios to (EC 00068-2-20 (4961) 
Soldering Hoat Resistance 
complias to IEC 10088-2:58 
Markino 
6%, Typo, Nora. Voltage, Date. 


Unit Weloht 


ame AC Approval 
Single Nominal Alternatino 
Discharge. Dischargs 


ruca Evickerianmco. com — Ermuis saloslovicionan conti 


PROTISTORO FUSES 

500V - 660V AG 

URGD from 63 up to 2504 
SIZES: 27 X 60mm 


S1so0 
197000 


coting 


cuaneT 
TYPE VOLTAGE ganas 


254 O ITES-Paraninfo 


Gas DiscHance TuBE 


WICKMARN (w 


A ra, as 
Dania 


These curves indicate, l 


1) 


ance lor the mean pre-arcing current + 8% 
led current, the pre-arcing fime vs. Ihe R.M.S. pro-arcing current 


Poak arc Voltago 


each r, 


Ciearing VE vs. AG Operating Voltage 


pee 
cts vto 


Capítulo 7. Protección, asociación y refrigeración de semiconductores 


Perfiles de aluminio extruido para refrigeración por aire, cortesía de Temaxel 


Ref. 


TX.2102 
920 


AC (OHerencia temp.) 
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Moteriai: Alurninio extruido aleación L-3441 
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“| Se quiere proteger contra sobreintensidad, mediante fusible ultrarrápido, un tiristor que soporta 
, 3 una intensidad de pico único 1, de 3,000 A y trabaja en un circuito de corriente alterna cuya 

tensión es de 500 V eficaces y cuya intensidad esperada de falta es de 10.000 A. El tipo de fusible elegido tiene la 

gama de intensidades y las características Ip e 1% que se muestran en las gráficas de la Figura 7-49. Se pide: 


7.5 PROBLEMAS 


1) Elegir el fusible de mayor calibre que asegure la protección. 
2) Calcular el margen de cumplimiento del parámetro 1 y (Df, que se da para el calibre elegido. 


Amperios 


10? 5 10% 5 10% 5 10% 
Amperios 
WéDrs Tensión de trabajo 500 V 2504 
1 05 a 
9 z 
8 
7 
6 200A 
A A 
¡ 
2 4 ' 
<X ¡ 
t 
3 1 
¡ 
1 
' 160A 
2 donan 
¡ 
¡ 
5 
1 120A 
A le 
104 A A A 
10? 510% 5 10% 5 10% 
Amperios 
FiGURA 7-49 Gráficas de los fusibles empleados en la solución del Problema 7-1. 


1.1) El segundo miembro de (7.7) vale 


6-10 91%, =6-107?-(3.000 AJ? = 162 10% (7.74) 


pu 


Para el fusible de 200 A, y con la intensidad eficaz esperada de falta de 10.000 A dada en el enunciado, las 
gráficas de la Figura 7-49 dan Im =5.000 A e (1%); = 50.000 AÍs. Por tanto, el primer miembro de la 
relación (7.7) vale 


ID, = 5.000: 50.000 = 250 - 10* (7.75) 


que es mayor que el resultado en (7.74) y, por tanto, no se cumple la Expresión (7.7) y el fusible debe ser 
descartado. 
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Para el fusible de 160 A y repitiendo las operaciones anteriores se obtiene 
IMD a. = 3.500 20.000 =70- 10% (7.76) 
que sí verifica (7.7) al ser menor que el resultado en (7.74) y el fusible resulta válido. 
2) Para el fusible de 160 A existe un margen en el cumplimiento de la Expresión (7.7) de 
162 10% — 70 -10% = 92-10* (7.77) 


con un coeficiente de seguridad de 162/70 = 2,3 muy aceptable, que refuerza la confianza en el funciona- 
miento de la protección. 


1 Se quiere ecualizar en tensión tres diodos de 100 A conectados en serie mediante resistencias igua- 
l les en paralelo de valor R, como se muestra en la Figura 7-20, La tensión inversa total a soportar 
Us, es de 3.000 V, la tensión inversa de trabajo de los diodos U;, es de 1.400 V y la intensidad inversa máxima 
para la tensión anterior [y es de 4 mA. Se pide: 


1) El valor óhmico máximo de la resistencia de ecualización R necesaria para asegurar que, en el peor caso 
de presentar un diodo una intensidad inversa nula y los otros dos diodos la máxima, la tensión en aquel no 
sobrepase la tensión de trabajo. 

2) La potencia disipada en la resistencia R en el caso peor de estar sometida a la tensión de trabajo de 1.400 V. 


7 1) La Expresión (7.18), con n igual a 3, arroja un valor de R con los datos del enunciado de 


_ 1400 Y 3 = (3.000 V/1.400 Y) 
S 4mA (3.000 V/1.400 V) — 1 


262,5 KQ (7.78) 


2) La potencia disipada en tal resistencia sometida a una tensión de 1.400 V es de 
(1.400 V?/262,5 kQ = 7,47 W (7.79) 


Sl Se quiere ecualizar en corriente dos IGBT en paralelo de un mismo tipo, de acuerdo con el esque- 
Í ma de la Figura 7-27. Se sabe que la tensión umbral de conducción en el tipo elegido puede variar, 
como máximo, entre 0,96 V y 1,04 V. Asimismo, la resistencia dinámica puede variar entre 0,019 Q y 0,021 Q. La” 
intensidad conjunta que el ode electrónico asociado a la pareja de IGBT hace pasar por ellos es de 200 A. 
Se pide: 


1) El valor óhmico mínimo de la resistencia de ecualización Ry necesaria para asegurar que, en el peor caso, 
las intensidades de emisor se desvían 10 A una de otra. 

2) La caída de tensión entre los extremos principales de la rama combinada una vez introducidas las resisten- 
cias de ecualización. 

3) El tanto por ciento de aumento de la caída de tensión en la rama combinada ecualizada respecto de la 
caída en una rama promedio ideal sin resistencia de ecualización, con tensión umbral de conducción de 1 
V, resistencia dinámica 0,02 Q e intensidad de 100 A. 

4) La potencia disipada en cada una de las resistencias Ry empleadas. 


1) En el peor caso, se tendrá IGBTI, por ejemplo, con la mínima tensión umbral y la mínima 
resistencia dinámica, e IGBT2 con la máxima tensión umbral y la máxima resistencia dinámica. 
Según (7.29, a, b, c) y (7.30, a, b), y de acuerdo con los datos anteriores, se tiene 


- Solución | 


AU, = 1,04 V — 0,96 V=0,08 V (7.80) 

Ar=0,021 0 — 0,019 Q = 0,002 Q (781) 
0,019 0 + 0,021 Q 

n= > 0,02 0 (7.89) 

le = Lg + Iza = 200 A (7.83) 

Al = Igi = Ig9 =10:A (7.84) 
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que sustituidas en (7.28) da una resistencia de ecualización 


0,08 Y 200A 0,002 Q : 
Rg > i 0,02 Q = 0,008 Q (7.85) 
1. A 2 


2) La caída de tensión entre los extremos principales de la rama combinada es la de cada una de las ramas. 
La calcularemos en la rama de IGBTI, por ejemplo, para lo cual previamente se halla su intensidad, que 
según (7.3L.a) es 


20A+10A a 
a (7.86) 


resultando una caída de tensión en la rama de IGBT, y por tanto en ambas ramas, de 
(ir 11) + Voy + (Uy Ry) = (105 A- 0,019 0) + 0,96 V + (105 A-0,008 0) = 3,795 V- (7.87) 
3) La caída de tensión antes de ecualizar en la hipotética rama promedio ideal sería 
(100 A-0,02.0) + 1V=3 V (7.88) 
por lo que la caída de tensión tras la ecualización supone un porcentaje de aumento del 


3,195 V=3V 


100 = 26,5% (7.89) 
3V 


no demasiado elevado. 
4) La intensidad en la rama de IGBT2 tras la ecualización resulta, según (7,31, b), 


lg =Alg 2004 —10A 
es = =95 A (7.90) 
2 9 


Las potencias disipadas en las resistencias de ecualización Ry, asociadas a IGBT1 e IGBT2 son, respecti- 
vamente, 


a Ry = (105 A)”-0,008 Q=882 W e  Ik2"Ry =(95 AJ?-0,008 Q = 72,2 W  (79L a,b) 


| Se desea seleccionar el disipador necesario para refrigerar un transistor bipolar empleado en una 

E -—] fuente de alimentación lineal regulable como la de la Figura 7-50. Se supone que el montaje del 
transistor sobre el disipador se realiza como en la Figura 7-33 empleándose pasta de silicona entre cápsula y 
disipador con R;.q =0,5%C/W. De las hojas de datos del transistor se obtiene una resistencia térmica unión- 
cápsula Ri, = 1,5%C/W y una temperatura de la unión máxima T,,,,. = 150%C. La temperatura ambiente má- 
xima de trabajo en la zona donde se montará el disipador es T, = 40%C y se tomará un coeficiente de seguridad 
S = 0,7. Se empleará el perfil disipador TX.2104 que aparece en las hojas de características de la Sección 7.4. 


lmáx 7 1:24 


> 36 —P>— a == =| [io 


Ficura 7-50 Esquema simplificado de una fuente de alimentación lineal regulable con transistor serie. 


) Temperatura admisible T,, adoptada para la unión. 

) Potencia disipada en el transistor. 

) Resistencia térmica del radiador requerido y salto de temperatura entre radiador y ambiente. 

) Longitud de perfil disipador para refrigeración natural con aletas en posición vertical (izquierda de la Fi- 
gura 7-36) y hacia abajo (derecha de la misma figura) suponiendo que los factores de corrección por los 
que hay que dividir la resistencia térmica estándar son los que se dan en dicha figura. 
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E lia | 1) Puesto que el coeficiente de seguridad S requerido es de 0,7 y la temperatura máxima en la 
al unión dada por el fabricante es de 150%C, se tendrá 


Ta = Tan 8 =150%0:0,7 = 105% (7.99) 


u máx 


2) La potencia P disipada en el transistor es el producto de la tensión e intensidad a la que se ve sometido. 
Despreciando la intensidad de base se tiene: 


P=(15V-5V):12A= 12 W (7.93) 
3) La resistencia térmica del disipador necesario es, de acuerdo con la fórmula (7.38), 


T,-T, 105% — 40% 


al Rue TR 
tda P tuc ted 19, W 


15 %C/W —0,5%C/W =3,4%C/W (7.94) 


y el salto de temperatura entre radiador y ambiente será 
Ta = T, = 3,4 %C/W 12 W = 40,8% (7.95) 


4) Utilizando el perfil disipador para convección natural TX.2104 en la posición primera de la Figura 7-36 
habrá que multiplicar (ahora los factores de la Figura 7-36 operan a la inversa) la resistencia térmica ante- 
rior por 1,1, por lo que será necesario un disipador de (3,4%C/W)L1 = 3,74*C/W obtenible con unos 
45 mm de perfil. Con el perfil en la posición cuarta habrá que multiplicar por 0,87, siendo necesario un 
disipador de (3,4*C/W)0,87 = 2,96%C/W, obtenible con unos 70 mm de perfil. 

Puesto que las curvas del perfil antedicho las da el fabricante como salto de temperatura en función de 
la potencia, para una determinada longitud de perfil, es necesario para entrar en ellas efectuar un paso no 
dicho antes, multiplicando la potencia (en este caso 12 W) por la resistencia térmica buscada (3,74 
y 296%C/W, respectivamente) y entrando por el eje vertical con la temperatura resultante 
(45%C =3,74%C/W-12 W, y 35,5” =2,96"C/W-12 W, respectivamente). 
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COMPONENTES PASIVOS DE POTENCIA 


Los equipos de Electrónica de Potencia contienen, además de los componentes acti- 
vos, otros pasivos y de ayuda al montaje y la protección de cuya adecuada elección depen- 
de asimismo el correcto funcionamiento del conjunto. Bajo la denominación de compo- 


de 
Capítulo nentes pasivos se conocen aquellos componentes que no tienen posibilidad de amplificar 


la potencia eléctrica. En la práctica se excluyen de este grupo los diodos y otros elemen- 
tos semiconductores sin terminal de control, de modo que quedan las resistencias, los 
condensadores, las baterías, las bobinas y los transformadores. Sus funciones básicas son, 
respectivamente, disipar energía en calor, almacenar energía electrostática y electroquí- 
mica, almacenar energía electromagnética y transformar electromagnéticamente los nive- 
les de tensión y corriente de la energía eléctrica conducida. Los condensadores, las bobi- 
nas y los transformadores, al no ser ideales, disipan una fracción de la energía que 
manejan, la cual se refleja de forma inversa en la cifra de mérito factor de calidad (con- 
densadores y bobinas) o rendimiento (transformadores). Las baterías, además, no recupe- 
ran en la descarga toda la energía introducida en la carga debido a la imperfecta reversi- 
bilidad de las reacciones electroquímicas. 
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Parte 11. Componentes 


FOTOGRAFÍA 8-1 Detalle de las redes RC de la 
Fotografía 7-4 mostrando resistencias de car- 
bón cilíndricas motadas sobre placa de circui- 
to impreso con ayuda de terminales separado- 
res tubulares que aseguran una distancia a la 
misma adecuada. Cortesía de SEPSA. 
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8.1 RESISTENCIAS 


Las resistencias de potencia suelen ser de película de carbón o de metal sobre cuerpo 
cerámico hasta 2 W y de conductor metálico resistivo devanadas sobre distintos soportes 
para potencias superiores. 


8.1.1 Resistencias de película 


Las resistencias pequeñas habituales en los circuitos electrónicos suelen estar construi- 
das sobre un tubo (las de terminales axiales) o prisma (las de montaje superficial) de material 
cerámico o similar aislante sobre el que se deposita una capa muy delgada de un material 
conductor, como algún derivado del carbón o una aleación metálica, que ocasiona la resisten- 
cia eléctrica deseada al paso de la corriente entre los terminales. La disipación del calor ge- 
nerado-se produce por radiación y convección al aire circundante, y por conducción a través 
de los terminales. Las de carbón son de menor coste y menos estables con la temperatura, 
siendo las más habituales. Restringiéndonos a las resistencias tubulares con terminales axia- 
les para montaje por soldadura a circuito impreso o a postes, se construyen con distintas 
potencias (que están directamente relacionadas con su tamaño), siendo las gamas más habi- 
tuales las de 0,125 W, 0,25 W, 0,5 W, 1 W y 2 W. Las tolerancias habituales en las resisten- 
cias de carbón son de +20%, +10% y +5% y en las metálicas de +5%, +2% y +1%. 
Sobre los tamaños asignados a cada potencia no hay un acuerdo entre fabricantes en la prác- 
tica, por lo que debe prestarse suma atención a este hecho, sobre todo cuando se utilizan 
resistencias procedentes de distintos continentes”. En la Tabla 8-1 se dan los tamaños asig- 
nados a distintas potencias nominales por un fabricante de prestigio. Suelen considerarse 
resistencias de potencia las de 1/2 W y superiores. Téngase en cuenta, a la hora de elegir el 
tamaño de una resistencia, la subutilización aconsejada en la nota 8-2. 


Longitud L Potencia nominal 
y diámetro D [mm] y [W] 
L 
3,68 x 1,59 1/8 
6,95 X 2,29 1/4 
9,52 x 3,56 1/2 
14,29 x 5,72 1 
17,46 x 7,94 2 


TABLA 8-1 Dimensiones y potencias nominales propuestas para resistencias cilíndricas de pe- 
lícula de cermet (De Allen-Bradley, Publication EC33, Jan. 1975). 


8-1 Dicho de otro modo, las condiciones de disipación de la potencia nominal varían de un fabricante a otro; los más conser- 
vadores permiten una elevación de temperatura menor. En la práctica es preferible guiarse en el diseño por una tabla de relación 
entre tamaños y potencias conservadora, incluyendo el tamaño en los parámetros de definición del componente, y realizar las com- 
pras guiándose por dicho tamaño y no por la potencia nominal que el fabricante asigne. 
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ESMAS 


Color Primer dígito Segundo dígito Factor multiplicador Tolerancia Tasa de fallos 
Negro 0 0 1 

Marrón 1 1 10 1% / 1.000 h 
Rojo 2 2 100 0,1% / 1.000 h 
Naranja 5) 3 1.000 0,01% / 1.000 h 
Amarillo 4 4 10.000 0,001% / 1.000 h 
Verde 5 5 100.000 

Azul 6 6 1.000.000 

Violeta 7 U 10.000.000 

Gris 8 8 

Blanco 9 

Oro 0,1 15% 

Plata + 10% 

Ningún color + 20% 


Ejemplo: Cinco bandas de los colores Rojo/Amarillo/Marrón/Oro/Naranja, significa 
resistencia de 240 Q, + 5% y tasa de fallos del 0,01% cada 1.000 horas de funcionamiento al 50% de su potencia nominal 


FicuRA 8-1 Código de bandas de colores para el marcado de resistencias cilíndricas. La quin- 
ta banda, atinente a la tasa de fallos, solo se emplea en algunas resistencias de calidad. 


La forma tradicional de marcar el valor óhmico y la tolerancia en las resistencias de pelí- 
cula cilíndricas descritas es por bandas de colores, pues así se asegura su lectura con inde- 
pendencia de la generatriz sobre la que se coloquen en el circuito impreso. A continuación 
se da el código empleado en el que aparece una quinta banda usada solo en algunas resisten- 
cias de calidad para indicar la tasa de fallos (normalmente indicada en tanto por ciento de las 
resistencias que fallan cada 1.000 horas de funcionamiento disipando el 50% de la potencia 
nominal). 

Algunas resistencias de película cilíndricas con terminales axiales (y las resistencias de 
película para montaje superficial) se identifican medianto letras y números pequeñísimos 
que expresan las características directamente o con arreglo a algún código del fabricante, y 
ello gracias a la resolución alcanzada por las técnicas de marcado. 


8.1.2 Resistencias devanadas 


Se construyen con un conductor metálico de resistividad relativamente elevada y estable 


(advance, CuNi44, manganina, nichrome, etc.; véase la Tabla 8-2) arrollado sobre un cuerpo al Núcleo 


AE 2 z AS S vítreo 
cerámico y más o menos revestido de un compuesto cementado o vitrificado; véase la Foto- reas 
grafía 8-2, resistencia 
Algunos componentes dejan una banda del arrollamiento descubierta para poder realizar el Envoltura 
ajustes mediante un collar metálico. Si, más que un ajuste definitivo, se requieren variacio- de resina 
nes frecuentes de la resistencia, se prefiere a veces un montaje circular como el de las Foto- fisura 8-2 Construcción de una resistencia 
grafías 8-3-a y 8-6-a llamado reóstato. de poca potencia de Ps e A 
2 Ñ . " ER bre cuerpo aislante cilíndrico. Adeptada de 
La temperatura máxima exterior de las resistencias vitrificadas es de 300%C, y de 200%C rios Ubb > 


la de las cementadas. Los reóstatos no deben pasar de 150C. 

El tamaño de una resistencia aumenta con la potencia a disipar y disminuye con la 
temperatura permitida. La temperatura del aire circundante y su velocidad influyen en 
la potencia disipable por una resistencia determinada. En general, es necesario hacer una 
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Resistividad de aleaciones y de metales usuales 


Densidad 
(kg/dm*) 


Resistividad Coeficiente Punto de 
Material Composición a20C de temperatura fusión aprox. 

p(Q mm*/m) a (0) 
Aleaciones 
Aleación 875 (2) Cr 22,5% + Al 5,5% + Fe 49 0,00002 
Aleación 815 (2) Cr 22,5% + Al 4,6% + Fe 1,32 0,00008 
Kanthal DR (3) Fe 75% + Cr 20% + Al 4,5% + Co 0,5% 1,32 0,00007 1.505 
Karma (1) Ni 73% + Cr 20% + Al + Fe 1,23 = 1.400 
Nikrothal L (3) Ni 75% + Cr 17% + Si + Mn 1,23 0,000003 1.410 
Aleación 750 (2) Cr 15% + Al 4% + Fe 22 0,00015 1.520 
Chromel AA (2) Ni 68% + Cr 20% + Fe 8% ,14 0,00011 1.390 
Nichrome (1) Ni 60% + Cr 16% + Fe Al 0,00015 1.350 
Chromel C (2) Ni 60% + Cr 16% + Fe sl 0,00015 1.350 
Nikrothal 6 (3) Ni 60% + Cr 16% + Fe ell 0,00014 .350 
Nichrome V (1) Ni 80% + Cr 20% ,06 0,00011 400 
Chromel A (2) Ni 80% + Cr 20% ¿06 0,00011 1.400 
Nikrothal 8 (3) Ni 80% + Cr 20% 06 0,00008 1.400 
Chromax (1) Ni 35% + Cr 20% + Fe 0,974 0,00036 .380 
Chromel D (2) Ni 35% + Cr 20% + Fe 0,974 0,00036 .380 
Nilvar (1) Ni 36% + Fe 0,786: 0,00135 425 
Inoxidable tipo 304 Cr 18% + Ni 8% + Fe 0,111 0,00094 .399 
Aleación 142 Ni 42% + Fe 0,65 0,0012 ALS 
Advance (1) Ni 43% + Cu 0,477 0,00002 210 
Copel (2) Ni 43% + Cu 0,477 0,00002 210 
Cuprothal 294 (3) Ni 45% + Cu 0,477 0,00002 = 
Therlo (1) Ni 29% + Co 17% + Fe 0,477 0,0038 .450 
Manganina Mn 13% + Cu 0,471 +0,000015 .020 
Aleación 146 Ni 46% + Fe 0,447 0,0027 .495 
Aleación 152 Ni 51% + Fe 0,422 0,0029 425 
Duranickel Níquel + aditivos 0,422 0,001 435 
Midohm (1) Ni 23% + Cu 0,299 0,00018 .100 
Cuprothal 180 (3) Ni 22% + Cu 0,292 0,00018 — 
Aleación R63 Mn 4% + Si 1% + Ni 0,211 0,003 495 y 
Hytemco (1) Ni 72% + Fe 0,195 0,0042 425 
Permanickel Níquel + aditivos 0,162 0,0036 .450 
Aleación 90 Ni 11% + Cu 0,146 0,00049 .100 
Cuprothal 90 (3) Ni 11% + Cu 0,146 0,00045 = 
Cuprothal 60 (3) Ni 6% + Cu 0,0974 0,0008 = 
Gr. A Níquel Ni 99% 0,097 0,005 1.450 
Lohm (1) Ni 6% + Cu 0,097 0,0008 1,100 
Aleación 99 Ni 99,8% 0,078 0,006 = 
Aleación 30 Ni 2,25% + Cu 0,049 0,0015 1.100 
Cuprothal 30 (3) Ni 2% + Cu 0,0487 0,0014 = 
Cu Ni 44 (Konstantan) Ni 44% + Mn 1,5% + Cu 0,49 +0,00006 1.200 
(1) Nombre registrado por Driver-Harris Co, Harrison, N. J., USA. — (2) Nombre registrado por Hoskins Manufacturing Co., Detroit, Mich., USA. — (3) Nombre registrado por The Kanthal Corp., 
Metales 
Aluminio puro 0,0261 0,00446 660 
Aluminio recocido 0,028 0,00446 660 
Cobre electrolítico 0,01754 0,00393 1.083 
Cobre recocido-patrón 0,0195 0,00393 1.083 
Cobre recocido industrial 0,0207 0,00393 1.083 
Hierro fundido 0,098 0,0050 1.539 
Hierro puro 0,13 0,0050 1.535 
Hierro galvanizado duro 0,196 0,0050 1.535 
Hierro galvanizado extraduro 0,205 0,0050 1.535 


Tanta 8-2 Aleaciones empleadas para hacer resistencias bobinadas en orden alfabético del nombre de la aleación. En negrita algu- 
nas de las más empleadas. Se añaden algunos metales ordinarios con los que se implementan a veces resistencias de gran potencia 
partiendo de chapa de los mismos. Para la realización manual de shunts de medida y similares se sugiere emplear advance por su 

ductilidad y excelente soldabilidad con aleación usual estaño-plomo 
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ForocraFíA 8-2 Resistencias de potencia bobinadas fijas y ajustables en formatos tubulares 
de diversas marcas y distintos acabados. 


a) b) 
ForoGraFía 8-3 a) Resistencia variable bobinada circular. Sus potencias están comprendidas 
entre 5 y 200 W. Cortesía de Vishay-Angstrohm. b) Resistencia encapsulada en aluminio. Permite 
reducir el tamaño evacuando el calor a través de un disipador suplementario. Cortesía de CGS. 


subutilización lineal desde 30%C hasta la temperatura máxima superficial, según la tempera- 
tura del aire circundante quieto (Figura 8-3). 

Con objeto de reducir el tamaño, se han desarrollado resistencias encapsuladas en alumi- 
nio que permiten evacuar el calor a través de un disipador externo adosado a su cápsula; 
véase la Fotografía 8-3-b. Existen resistencias con un encapsulado parecido atravesadas por 
un tubo aislado eléctricamente para refrigerar con agua o algún otro líquido, con lo que se 
consigue reducir más el tamaño. La potencia nominal de una resistencia es la que puede 
disipar de forma permanente en ciertas condiciones típicas apropiadas a su tipo constructivo. 
Estas condiciones las da el fabricante. En diseños conservadores es normal utilizar las resis- 
tencias a potencias de disipación que no pasen de la mitad de la nominal*?, 

Las resistencias bobinadas tienen una inductancia L serie que puede molestar en ciertos 
circuitos rápidos como las redes RC de protección de semiconductores. Para reducirla hay 
componentes que tienen un doble devanado en sentidos contrapuestos; se llaman resisten 


82 Este coeficiente de subutilización (también llamado en el argot coeficiente de seguridad) de 0,5 en potencia aconsejado 
para las resistencias suele aplicarse a todos los tipos cuando el funcionamiento es permanente. 

También suelen aplicarse coeficientes de subutilización a la hora de elegir la intensidad y la tensión nominal de un semicon- 
ductor de potencia en relación con sus condiciones de trabajo. Estos coeficientes dependen del tipo de semiconductor, de la 
aplicación y grado de conocimiento que se tenga de ella, y de la fiabilidad que se desee obtener en el equipo. Suele tomarse en 
torno a 0,6 para la intensidad y a 0,7 para la tensión. 
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FOTOGRAFÍA 8-4 Resistencias metálicas de- 

vanadas sobre tubo cerámico y cementadas. 

Forman parte del circuito de precarga del con- 

densador de entrada de un convertidor auxiliar 

de ferrocarriles de 250 KVA y hasta 3.000 V de 

continua en catenaria. Su posición reales ho- 
rizontal. Cortesía de SEPSA. 
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FIGURA 8-3 a) Potencia disipada permitida en función de la temperatura del aire circundante 
quieto en una resistencia de temperatura exterior máxima de 300%C. 


cias antiinductivas, La calidad en este respecto se mide por la pequeñez de la constante de 
tiempo L/R. 
La potencia disipada en una resistencia viene dada por cualquiera de las expresiones 


P= PR = U?/R (8.1) 


siendo 1 y U los valores eficaces de la intensidad y la tensión aplicadas al componente. 

Con tiempos de funcionamiento inferiores a 0,1 s puede considerarse que todo el calor 
generado es absorbido por el propio material del hilo resistente, sin dar tiempo a transmitir- 
lo al cuerpo soporte. La energía disipada durante el intervalo + 


li 
W=R | Pdi s (8.2) 
0 


eleva la temperatura del hilo en una cantidad 


AT==— (8.3) 
me 


donde m es la masa del hilo y c su calor específico. La potencia instantánea manejable du- 
rante cortos intervalos es varias veces superior a la nominal de la resistencia. Véase un ejem- 
plo práctico en la Fotografía 8-4. 

La tensión máxima aplicable es una característica importante determinada por el riesgo 
de arco eléctrico entre espiras. A veces es necesario utilizar una resistencia de tamaño mayor 
que el indicado por la potencia disipada para cumplir la especificación de tensión. Suele es- 
tar comprendida entre 1.000 V y 10 kV, 

La tensión de aislamiento caracteriza la máxima tensión admisible entre cualquier termi- 
nal y los elementos de sujeción. Su valor suele ser superior a 2 kV. 

La resistividad eléctrica p de un metal o aleación se define como la resistencia, a deter- 
minada temperatura (normalmente se da para 0%C o para 20C), de un cubo de material de 
1 cm de lado medida entre dos caras opuestas y se expresa en (Q cm. A veces se define, por 
ser un modo más significativo, como la resistencia de un conductor de 1 m de largo y 1 mm, 
y se da en Q mm”/m. Ambas definiciones se relacionan numéricamente por la equivalencia 


1 Q mm*/m = 10 10"? cm?/10? cm = 107* Q cm (8.4) 
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Según la anterior definición, la resistencia R de un conductor de resistividad p, longitud ! 
y sección $ es 


R=p 3 (8.5) 


El coeficiente de temperatura define la variación de la resistencia con la temperatura. 
Suele darse para las resistencias ya construidas en partes por millón (ppm) y grado Celsius y 
depende de la calidad del material resistivo. Así, una resistencia "de 500 ppm" (como suele 
decirse abreviadamente en el argot) sufrirá un cambio porcentual de su valor óhmico con un 
incremento de temperatura de 150%C del +100 (500 -107%/%C) 150C = +7,5%. 


Forocraría 8-5 Parrilla de resistencias estabilizadoras de cargas de un convertidor auxi- 
liar de ferrocarril en montaje. Izquierda: resistencia de 2 0, 40'A, 3,2 KW de tiras de chapa 
de acero. Derecha: resistencia bobinada de 15 Q, 5 A, 375 W. Cortesía de Microelettrica 
y SEPSA, . 


En las aleaciones empleadas para fabricación de resistencias suele darse el coeficiente de 
temperatura como incremento unitario 0 de la resistencia cuando la temperatura se eleva 
1C (véase la columna cuarta de la Tabla 8-2). Así, una resistencia de valor Ry, a la tempera- 
tura T, tendrá a la temperatura T, un valor 


Ry, > Re,[1 + a(To T,)] (8.6) 


suponiendo que dicho coeficiente a. no cambia en el rango de temperatura manejado. 

De acuerdo con los dos modos de expresión antedichos del coeficiente de temperatura, 
una resistencia bobinada con una aleación de coeficiente unitario « (por ejemplo de 0,00015 
correspondiente al nichrome) tiene, expresado en partes por millón y grado Celsius, un coe- 
ficiente de variación con la temperatura de 10% a (en el ejemplo, 10*-0,00015 = 150 ppm). 

Cuando se requieren resistencias de bajo valor óhmico y elevada potencia disipada no es 
imprescindible un bajo coeficiente de temperatura, tanto para equipos como para cargas de 
prueba en laboratorio y se recurre a veces a chapas de metales ordinarios (acero, hierro gal- 
vanizado, aluminio, latón, cobre recocido, etc.) asociando tiras (véase la Fotografía 8-5, lado 
izquierdo) o realizando cortes distribuidos convenientemente para obtener la resistencia 
adecuada con arreglo a la Ecuación (8.5) así como una superficie de disipación suficiente 
(calculable con las leyes descritas en el Apartado 7.3.3 para disipadores de chapa plana). Por 
ello se han incluido al final de la Tabla 8-2 algunas chapas metálicas corrientes. 

Las normas UNE 20545 y 20546 tratan sobre las resistencias y los potenciómetros para 
equipos electrónicos. 
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8.1.3 Resistencias para cargas de pruebas 


Durante las pruebas de los equipos electrónicos de potencia es necesario habilitar cargas 
que simulen las reales y que se suelen implementar combinando resistencias, bobinas y, a 
veces, condensadores. En los laboratorios de ensayo suele disponerse de resistencias de va- 
lor óhmico y potencia variables de distintos tipos y modos de refrigeración, dependiendo 
ambos sobre todo de la potencia. 

Para potencias de hasta 1 o 2 kW son habituales los reóstatos construidos con hilo de 
aleaciones resistivas (ya vistas al principio del Apartado 8.1.2) devanado sobre cilindros ais- 
lantes con cursores movidos directamente (en las de menos de 250 W) o por husillo y mani- 
vela (en las de 500 W o más; véase la Fotografía 8-6-a). 


Cc) d) 
FoToGRAFÍa 8-6 Diversas resistencias variables para simular cargas en las pruebas de los con- 
vertidores de potencia. a) Resistencias de placas de carbón de 0,07-1 0, 750 W y 0,005-0,5 Q, 
3.000 W, cortesía de J. G. Bidel y L.C.O,E, b) Resistencia de doble husillo sobre tubo recto, de 
potencia máxima normalmente comprendida entre 0,5 y 2 kW, cortesía de Control y Electrici- 
dad, y DIEEC-UNED. c) Parrilla de carga realizada con resistencias aisladas para calentamien- 
to de agua de 1 kW combinables mediante latiguillos, realizada por los laboratorios de Tecnolo- 
gía Electrónica de la UNED y de la UO. d) Armario de resistencias comandado por 

conmutadores de 7,6 kW a 230 V, cortesía de PALIBA y L.C.O.F. 


Para potencias superiores a 2 kW suelen emplearse conjuntos de resistencias de 1 kW o 
más, combinables en serie o/y paralelo de distintas formas mediante contactores, conmuta- 
dores o mediante latiguillos de conexión entre bornes. Son las llamadas "parrillas de prueba" 
(véase la Fotografía 8-6-c), de las que la experiencia dice que son más fiables aquellas que 
tienen la forma de interconexión más sencilla entre sus elementos, durando más los latigui- 
llos que los conmutadores, y estos más que los contactores. No obstante, estos dos últimos 
elementos de conexión pueden ser necesarios cuando se requiere cambiar el valor de la re- 
sistencia de carga durante el ensayo. 

Los elementos resistivos empleados para montar estas parrillas son variados, y se recurre 
a elementos bobinados con alambre de aleaciones especiales (como las dadas en la primera 
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parte de la Tabla 8-2) cuando es importante la estabilidad con la temperatura (véase la Foto- 
grafía 8-6-d). Cuando dicha estabilidad es secundaria suelen emplearse resistencias blinda- 
das estándar para calentamiento de agua o de aire por su fácil disponibilidad, fiabilidad y 
buen precio (véase la Fotografía 8-6-c). Si además la resistencia de carga requerida es fija, de 
bajo valor óhmico y de alta potencia, suele resultar muy económico, sencillo y fiable fabricar- 
la practicando cortes en una chapa de un metal ordinario (como hierro cincado o acero), o 
interconectando tiras (véase la Fotografía 8-5). Cuando se requiere disipar una potencia im- 
portante en una parrilla de dimensiones reducidas es necesario recurrir a refrigeración forza- 
da, normalmente por aire movido por ventiladores axiales. 

El empleo adecuado de las resistencias variables de laboratorio, de cualquier tipo que 
sean, exige recordar que son elementos definidos principalmente por su intensidad máxima, 
En el caso de los reóstatos (Fotografía 8-6-a) y de las resistencias de cursor rectilíneo (Foto- 
grafía 8-6-b), la potencia disipable se reduce, desde su valor nominal, proporcionalmente a 
la disminución de la longitud operativa del devanado seleccionado por el cursor, la que, a 
su vez, depende de la resistencia que se necesite disponer para realizar la prueba. La cons- 
trucción de cargas ajustables mediante dos resistencias variables iguales e independientes, 
asociables en serie o en paralelo (como en la Fotografía 8-6-b), aumenta la versatilidad 
de estos dispositivos y facilita la consecución de la combinación requerida de resistencia e 
intensidad. 


8.2 CONDENSADORES 


Los componentes empleados en los circuitos electrónicos de potencia están sometidos a 
formas de onda muy variadas que tienen poco que ver, a menudo, con las habituales en cir- 
cuitos eléctricos de potencia, normalmente sinusoidales. Por tanto, las solicitaciones eléctri- 
cas, mecánicas y térmicas son también distintas y deben ser tenidas en cuenta durante su 
fabricación y uso. Esto es especialmente cierto en los condensadores, bobinas y transforma- 
dores y en menor grado en las resistencias. El comportamiento es difícil de predecir total- 
mente por cálculo, pues son muchos los aspectos a considerar: pérdidas, derivadas de ten- 
sión e intensidad, calentamiento, ruido acústico, sobrecargas, degradación, etc., de manera 
que, a pesar de los excelentes programas disponibles para verificar el funcionamiento eléc- 
trico de un circuito por computadora, se imponen siempre el montaje y la prueba exhaustiva 
de un prototipo para realizar después los retoques o cambios necesarios. 


8.2.1 Tipos de condensadores y aproximación a las baterías 


Tipos de condensadores 


Quizá sean los condensadores los componentes cuya fabricación dependa más de las ca- 
racterísticas de la tensión y corriente a soportar. Por dicha razón, el primero y más importan- 
te criterio práctico de clasificación de los condensadores es el que atiende a su polarización 
en tensión, pudiendo ser no polarizados (tensión aplicable de las dos polaridades) o polariza- 
dos (tensión aplicable de una sola polaridad). Ello se debe al gran aumento de capacidad 
conseguido en los condensadores polarizados gracias al estrechamiento de su dieléctrico 
electrolítico, lo que hace que se empleen siempre que la tensión aplicada lo permita por ser 
de una sola polaridad. El segundo criterio de clasificación útil para un ingeniero es el que 
atiende a su habilidad para suministrar elevadas corrientes y puntas, exigencia esta que com- 
plica y encarece la construcción de los condensadores tanto no polarizados como polariza- 
dos. Teniendo en cuenta estos dos criterios, parece adecuado dividir la descripción de los 
condensadores en su aplicación a la Electrónica de Potencia realizando estas dos divisiones: 
no polarizados y polarizados, y de baja o alta corriente, cada una de ellas desplegadas en 
distintas variantes. De ahí resulta la división seguida en los Apartados 8,2.2 y 8.2.3. 


O ITES-Paraninfo 271 


Parte II. Componentes 


272 (O ITES-Paraninfo 


Aproximación de los condensadores a las baterías mediante el aumento de capacidad*? 


Algunas aplicaciones requieren sistemas de almacenamiento de energía con característi- 
cas fronterizas entre las que tradicionalmente dan los condensadores electrolíticos y las bate- 
rías para descarga rápida. Entre ellas está la eliminación de cortes de la red eléctrica de 
duración en torno al segundo. En otras aplicaciones que necesitan a la vez elevada reserva 
de energía y alto número de ciclos de carga y descarga (coches con frenado eléctrico regene- 
rativo, por ejemplo) también se intenta elevar la energía almacenada por los condensadores 
para beneficiarse de su inmunidad al número de ciclos operados. En todo caso la utilización 
de los condensadores en competencia con las baterías requiere mejorar el único punto débil 
que tienen aquellos cuando se comparan las características de ambos sistemas de acumula- 
ción de energía, que reside en la baja densidad energética que permiten acumular. Los con- 
densadores son superiores a las baterías en otras importantes características, tales como la 
alta velocidad de recarga, la eficiencia, la duración frente a los ciclos de carga-descarga y la 
elevada densidad de potencia. 

Para incrementar la energía acumulada por los condensadores, uno de los caminos segui- 
dos con mayor éxito es el de aumentar la capacidad disminuyendo la distancia de separación 
de las cargas, pues, como se sabe, la capacidad de un condensador es proporcional a la su- 
perficie de las dos placas donde residen las cargas eléctricas e inversamente proporcional a 
la distancia que separa estas. De los 1.000 nm de separación en los condensadores conven- 
cionales o electrostáticos (que en esta obra se denotarán como condensadores no polarizados) 
se pasa a distancias de entre 10 y 100 nm en los condensadores del tipo electrolítico, también 
llamados condensadores de capa simple, gracias al bajo espesor de las capas aislantes de óxi- 
do de los metales tipo válvula (aluminio, tántalo, titanio o niobio) que componen estos con- 
densadores y que se producen por electrolisis anódica del metal válvula. 

Otro salto en la energía acumulada se obtiene con los condensadores electroquímico, 
también llamados de doble capa, supercondensadores o ultracondensadores, donde la carga 
se almacena en la doble capa electroquímica formada en la intercara electrodo-electrolito 
cuando se aplica un potencial. La separación de cargas se produce en la interfase electrodo- 
electrolito en la doble capa de Helmholtz (véase la Figura 8-8). Consiguen una elevada capa- 
cidad de almacenamiento (superior en cuatro órdenes de magnitud a la de los condensadores 
electrolíticos) gracias a la pequeña separación entre cargas, de 0,3 a 0,5 nm, que es el espe- 
sor de la doble capa de Helmholtz, y a la gran superficie específica de los electrodos porosos 
de carbón activo (1.000 m?/g). Debido a que la carga almacenada es de tipo electrostático sin 
proceso faradaico, los ciclos de carga-descarga que pueden soportar estos condensadores son 
muchos más que los que pueden soportar las baterías. 

Es posible aumentar todavía en un orden de magnitud la energía almacenada por los 
condensadores electroquímicos utilizando electrodos de carbón con diferentes aditivos como 
el dióxido de rutenio. Se producen en su superficie reacciones redox rápidas de transferen- 
cia de carga, con lo que se obtiene una capacidad denominada «seudocapacidad». De esta 
forma se almacena energía, además de en la doble capa, en la masa del electrodo. Estos con- 
densadores electroquímicos basados en la seudocapacidad se denominan condensadores 
electroquímicos redox y son los que más se asemejan a una pila recargable. 

Se pueden optimizar los condensadores utilizando un ánodo con un condensador electro- 
lítico y un cátodo con un condensador electroquímico obteniendo así lo mejor de las dos 
tecnologías. A estos condensadores se los denomina condensadores híbridos y combinan la 
buena respuesta en frecuencia y voltaje de trabajo de los condensadores electrolíticos con la 
elevada densidad de energía característica de los condensadores electroquímicos. 


83 Texto adaptado a partir de un documento cedido por J. Fullea, investigador del Instituto Eduardo Torroja, C.S.1.C., 
Madrid, generado en julio de 2005. Véanse otras consideraciones de este autor en la nota 8-4. 
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8.2.2 Condensadores no polarizados de baja frecuencia y de conmutación 


Un condensador de potencia no polarizado consiste en una o varias bobinas donde se 
enrollan dos armaduras metálicas aisladas por un dieléctrico físico. Como se ha dicho, la ca- 
pacidad es proporcional a la superficie de las mismas e inversamente proporcional al espesor 
del dieléctrico. Sin embargo, la tensión soportada es proporcional a dicho espesor. Ello ex- 
plica la constante investigación desarrollada por los fabricantes para obtener materiales die- 
léctricos con elevada rigidez dicléctrica y suficiente solidez mecánica para permitir estre- 
charlos sin reducir la tensión soportable, lo que aumenta la capacidad y potencia manejada. 
El tipo de construcción debe permitir la circulación de corrientes eficaces y de picos de 
corriente importantes. Por ello normalmente todas las capas de cada armadura eléctrica es- 
tán interconectadas en uno u otro extremo axial de la bobina mediante polvo metálico sinte- 
rizado por proyección. La capa metálica sinterizada está conectada a su terminal externo co- 
rrespondiente mediante un hilo conductor, o una trencilla plana en condensadores para 
elevados picos de corriente; véase la Figura 8-4. El resultado es la puesta en paralelo de 
todos los condensadores individuales (cada uno correspondiente a una capa) obteniéndose, 
como consecuencia, baja resistencia e inductancia serie. 


o Ho 


=+ 
+ 


a) =>) 


Y 


== Perfil con bobinado axial infinito 
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b) > 
Ficura 8-4 a) Símbolo de un condensador no polarizado. b) Perfil de calentamiento interno 


de un condensador de potencia no polarizado de papel metalizado con aislante de polipropile- 
no. Adaptado de Siemens. 


En los condensadores no polarizados, inicialmente el dieléctrico fue papel seco o im- 
pregnado con aceite mineral y las armaduras, láminas de aluminio intercaladas. Posterior- 
mente aparecieron aceites sintéticos, papel metalizado con aluminio y después diversos plás- 
ticos y otras sustancias aislantes para trabajar como simple dieléctrico o como dieléctrico y 
soporte para la metalización de la armadura. En la Figura 8-5 aparecen los márgenes de tem- 
peratura de trabajo y el coeficiente de variación de la capacidad con la temperatura para los 
tipos más comunes. 

Los condensadores de papel o plástico metalizado presentan la ventaja de ser autocicatri- 
zantes (véase la Figura 8-6). Cuando por un pico excesivo de tensión el punto más débil del 
dieléctrico se perfora, se crea un cortocircuito local y el metal de la zona en derredor se 
evapora en pocos microsegundos, de modo que se recupera la rigidez dicléctrica (poder de 
aislamiento) total. Se ha perdido una parte despreciable de capacidad en modo permanente 
y una energía puntual normalmente comprendida entre 2 y 100 m] que no suelen perturbar 
el funcionamiento del equipo. En la Fotografía 8-7 pueden verse distintos tipos de conden- 
sadores no polarizados. 

Los condensadores no polarizados pueden agruparse en dos clases por el nivel de inten- 
sidad que deben soportar, asociado al modo de funcionamiento previsto: los de baja frecuen- 
cia y onda senoidad, y los de alta frecuencia y conmutación. 
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FIGURA 8-5 a) Márgenes de temperatura de utilización de los condensadores de potencia no polarizados (teflón a poliestireno) y 
polarizados (o electrolíticos) en función del material dieléctrico. b) Variación de la capacidad con la temperatura para cada dieléc- 
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1  Dieléctrico de película plástica 


2  Portaelectrodo de película plás- 
tica metalizada en ambas caras 


3 Electrodos de hoja de aluminio 
4 Capa metálica de interconexión 
5 Alambre conductor terminal 
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FIGURA 8-6 a) Fenómeno de autocicatrización 

de una zona microscópica de ruptura en un 

condensador de plástico metalizado por eva- 

poración del metal. b) Estructura esquemática 

de un condensador de polipropileno comercial 

autocicatrizante para elevada tensión. Cortesía 
de WIMA, 
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trico. Adaptado de Eurofarad. 


Condensadores no polarizados para c.c. y c.a. de baja frecuencia y onda senoidal 


Previstos para uso de c.c. y de c.a. entre 50 y 400 Hz generalmente, con onda de tensión 
senoidal o aproximada, es decir, con intensidad moderada y pocos armónicos de corriente. 
En su construcción no se toman precauciones muy especiales para soportar una elevada co- 
rriente ni para reducir la resistencia e inductancia de las conexiones entre las armaduras y 
los terminales, que suelen realizarse con un hilo único de diámetro adecuado. Se fabrican 
con diversos materiales dieléctricos y armaduras conductoras que incluyen papel impregna- 
do en aceite aislante (condensadores no secos) y distintos plásticos, metalizados o con arma- 
duras independientes (condensadores secos, de los cuales los más habituales son los de poli- 
propileno metalizado). Los más usados son los llamados condensadores para filtrado y 
corrección de factor de potencia en la red eléctrica de 50 o 60 Hz, normalmente de papel o 
de algún plástico metalizado encapsulados en formato cilíndrico o de prisma de base oval 
(véanse las Fotografías 8-7-c y 8-9) en capacidades que van de 0,5 a 500 pF con tolerancia de 
+20%, +10% y +5%, para tensión eficaz entre 250 V y 500 V, y temperatura ambiente de 
trabajo de 40 a +85"C. 

Otras gamas con cajas prismáticas metálicas y plásticas de base rectangular abarcan en 
c.c, de 0,1 a 8.000 uF con tolerancias de +10% y +5%, tensiones de 300 a 3.600 V y tempe- 
ralura de —55 a +85*C (véase la Fotografía 8-8). En c.a. de 50 o 60 Hz llegan a potencias 
reactivas de hasta 10 kVA (véase la Fotografía 8-7-d). 

Puede ayudar a fijar órdenes de magnitud en la relación entre capacidad y potencia reac- 
tiva manejada (pues ambas características se usan indistintamente para definir los condensa- 
dores para c.a. de 50 y 60 Hz) el recordar que un condensador que maneje 1 kVA a una 
tensión U de 230 V eficaces y 50 Hz debe tener una capacidad de unos 60 yF, pues en tal 
condensador se cumple 


Potencia reactiva = 1-U = 4CU-U= CU? = 2730-60-10 *-(230 V)? = 997,14 VA 


Los condensadores fabricados en principio para corregir el factor de potencia de insta- 
laciones eléctricas de alumbrado fluorescente, de motores, etc., se pueden emplear en el 
ámbito de la Electrónica de Potencia para las etapas finales de filtros de c.a. de 50 0 60 Hz y 
otras aplicaciones que exigen corriente moderada. Deben elegirse comprobando que no se 


sobrepasa la tensión de pico repetitivo (por ejemplo, 250 V y/2 = 354 V en un condensa- 
dor para 250 V eficaces) ni la corriente eficaz (por ejemplo, 2750-60-10 %-250 V=471 A 
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Conexión armadura-terminal 


Papel dieléctrico 
multihoja 


Armadura de hoja 
de aluminio 


c) d) 


ForocRaFÍA 8-7 a) Condensadores de polipropileno metalizado utilizables en pequeñas redes 

de protección. Cortesía de FACO. b) Condensadores de polipropileno metalizado para acicala- 

dores mostrando los refuerzos de conexión. Cortesía de WIMA. c) Partes de un condensador 

clásico de c.a. de láminas de papel impregnado y aluminio para c.a. de baja frecuencia, Cortesía 

de General Electric, d) Condensador de c.a. trifásico, 60 Hz, de alta tensión y potencia. Corte- 
sía de General Electric. 


en un condensador de 60 E, 250 V eficaces, 50 Hz) para la que están diseñados. Tomadas 
las precauciones anteriores, estos condensadores pueden emplearse a frecuencias de hasta orosnaría 83 Condensadors con delócti 
500 Hz, pues la elevación de las pérdidas en el dieléctrico debida al aumento de frecuencia co netalzado e impregnado de ala tensión del 
de operación no suele poner en peligro al componente. Véase la Fotografía 8-7-c y d. hs de a a a Ei 
Los materiales dieléctricos plásticos y las técnicas de fabricación actuales han permitido Veas a 
elevar enormemente la capacidad de los condensadores no polarizados, su tensión y su co- 
rriente, reuniendo en un mismo tipo modalidades de uso muy amplias. Así, existen gamas de 
condensadores de polipropileno metalizado para c.c. y c.a. de baja frecuencia que llegan a eE a 
5.000 pi, 900 V c.c. y 250 V c.a. en cajas de 380 X 150 X 250 mm. he 


Condensadores no polarizados de alta frecuencia y de conmutación 


Están previstos para funcionar con tipos diversos de onda de tensión y de corriente, en- Z 
tre 50 Hz y decenas o centenas de kilohercios. Destacan las aplicaciones con corriente pul- 
sante como en los circuitos de conmutación de tiristores y los circuitos protectores para todo 
tipo de semiconductores de potencia. Se eligen normalmente basándose en la tensión de pi- 
co repetitivo de trabajo y en la intensidad eficaz ponderada por la frecuencia y por la anchu- 
ra del impulso en caso de corriente pulsante. Deben seguirse atentamente las instrucciones z 
de elección y uso de catálogo (aunque esta recomendación se aplica, obviamente, a todo tipo a 

y 530 V c.a. del filtro de salida de un converti- 
de componentes, en los condensadores de conmutación debe seguirse con especial atención — dor suxilar de 55 KVA y 400 V IL Cortesía de 
dadas las fuertes solicitaciones eléctricas a las que aquellos pueden estar sometidos), SEPSA, 
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A condensador de 60 uF 
sometido a tensión alterna de 
230 V y 50 Hz maneja aproxi- 
madamente una potencia reac- 
tiva de 1 KVA. 


FOTOGRAFÍA 8-10 Condensadores para redes 
protectoras de IGBT y otros semiconductores 
de potencia. Cortesía de WIMA y FACTRON. 
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En su construcción se toman precauciones especiales para manejar una corriente elevada 
y oponer una resistencia e inductancia serie parásitas bajas. Tales precauciones consisten 
principalmente en emplear bobinas cortas (en los cilíndricos, con generatriz no superior a 
dos veces el diámetro) para que la resistencia de la lámina metálica hacia el extremo sinteri- 
zado sea baja, un depósito de metal colector grueso y una conexión entre este y el terminal 
exterior de sección generosa, multifilar y corta (habitualmente mediante una trenza multihilo 
o un vástago corto que constituye el propio terminal externo; véase la Fotografía 8-10). Se 
comercializan en formatos y características variadas, con cápsulas metálicas y plásticas, capa- 
cidades que van de 0,5 a 30 pF, con tolerancia entre el +5% y el +10%, tensiones de pico 
repetitivo entre 250 V y 2.000 V, y frecuencia de conmutación de hasta 500 kHz. 


8.2.3 Condensadores polarizados 


Los condensadores polarizados, como se ha dicho en el Apartado 8.2.1, aprovechan en su 
construcción la circunstancia de soportar siempre tensión de una determinada polaridad pa- 
ra obtener ventajas en la realización del dieléctrico. Normalmente pertenecen a la modali- 
dad constructiva de los condensadores electrolíticos, realizados con una doble armadura bo- 
binada de lámina de aluminio y papel y un electrolito que las impregna consistente en una 
sal disuelta en un disolvente inorgánico u orgánico con un pequeño porcentaje de agua que 
asegura un proceso de oxidación permanente. 


Condensadores polarizados electrolíticos tradicionales o de capa simple 


En los condensadores electrolíticos habituales el dieléctrico tiene un factor de pérdidas rela- 
tivamente alto comparado con los condensadores no polarizados. Por ello, los condensadores 
electrolíticos no son adecuados para trabajar a muy alta frecuencia. Se usan masivamente en 
circuitos de corriente continua. Existen algunos tipos no polarizados aptos para corriente al- 
terna de baja frecuencia. Los condensadores electrolíticos tienen una elevada tolerancia 
(+ 10% +35% es normal) y su duración está enormemente relacionada con la temperatura 
de trabajo. Es bastante menor que la de un condensador no polarizado por lo general. Para 
aplicaciones donde la fiabilidad es importante se han desarrollado condensadores electrolíti- 
cos de alta calidad (computer grade electrolitic capacitors) que igualan en duración a los no 
polarizados. La duración de estos condensadores depende enormemente del sobredimensio- 
namiento en tensión y de la temperatura de trabajo (Figura 8-7). Por ello los condensadores 
electrolíticos de potencia deben ponerse en las zonas más frías del equipo. Deben elegirse 
basándose en la tensión máxima repetitiva de trabajo, que no superará en ningún caso la 
tensión nominal de trabajo continuado (durante cortos intervalos esta tensión puede ser su- 
perada en un 10%), y también en la corriente de rizado, cuyo valor admisible aumenta con la 
frecuencia, definiéndose el valor nominal a 100 Hz, por ser la frecuencia de uso más común 
(resultado de rectificar uma tensión alterna de 50 Hz). 


Condensadores polarizados de doble capa 


Como se ha visto en el Apartado 8.2.1, esta variedad de condensadores polarizados alcan- 
za una elevada capacidad (cuatro órdenes de magnitud por encima de los electrolíticos de 
aluminio típicos) y se sitúa, en cuanto al tiempo durante el cual pueden suministrar gran 
corriente y tensión, entre los condensadores electrolíticos de aluminio (aptos para tiempos 
de hasta algunas décimas de segundo, véase la Fotogafía 8-11) y las baterías de níquel-cad- 
mio (aptas para tiempos de varios minutos y superiores), mejorando a estas en cuanto al nú- 
mero de ciclos de carga-descarga (centenas de miles, frente a centenas o miles como mucho), 
velocidad de recarga, suministro de altas puntas de corriente, baja resistencia interna y 
ausencia de mantenimiento. Su aplicación está indicada en sistemas de alimentación ininte- 
rrumpida (SAT) de autonomía inferior a 5 minutos, convertidores almacenadores para mejora 
de la calidad de red, frenado regenerativo, arrancadores de motores, equipos electrónicos 
portátiles, juguetes, etc. 
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Factor multiplicador de duración 


Horas de duración x 1.000 
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Ficura 8-7 Condensadores eletrolíticos de armadura de aluminio y capa dieléctrica simple, a) Factor de 

multiplicación de la duración con la reducción de la tensión y la temperatura de trabajo. b) Vida alcanza- 

da en tres series de distintos grados de calidad (Premium, Longlife y Commercial) en función de la tempe- 
ratura para corriente de rizado y tensión nominales. Cortesía de General Electric. 


Estos condensadores tienen, en su variante más habitual, dos electrodos construidos con 
sendas láminas de carbón activado separadas por una hoja de aluminio, todas ellas bobinadas 
sobre sí mismas y sumergidas en un electrolito orgánico (véase la Figura 8-8). Al aplicar ten- 
sión a los electrodos se genera entre cada uno y la hoja separadora de aluminio una doble 
capa”* de iones positivos y negativos. La extraordinaria capacidad alcanzada por estos con- ! 
densadores se debe (reléase el Apartado 8.2.1) a la elevada superficie específica del carbón a 
activo y a la pequeña distancia entre las cargas de la doble capa. Sin embargo, la tensión 
soportada por este delgadísimo dieléctrico en los condensadores prácticos es tan solo de 25 V, | 
por lo que es necesario recurrir a la asociación serie cuando se requieren componentes para ] 
trabajo a más tensión. Se construyen también condensadores de doble capa con electrolito 
inorgánico (que tiene mejor conductividad que el orgánico aunque soporta menor tensión) y | 
sólido a base de polímeros conductores, más estable que los líquidos orgánico e inorgánico. 


8-4 La teoría de la doble capa sobre el funcionamiento de los electrodos fue expuesta por el médico y físico alemán Her- 
man von Helmholtz en 1850. Supuso que, bajo ciertas condiciones, se generan en el electrodo y en el electrolito sendas Capas — FOTOGRAFÍA 8-11 Armario lizquierda) con con- 
iónicas cuya interacción es de naturaleza puramente electrostática, sin intercambio de iones. Según el investigador J. Fullea, — densadores electrolíticos clásicos para almace- 
“posteriormente se demostró que se ajusta más a la realidad la existencia de una capa difusa, ya que existe un cierto movimiento — namiento en un acondicionador universal de lf- 
de iones producido por la diferencia de presión osmótica entre la zona próxima al metal y la zona del interior de la solución” — nea (derecha; condensadores también clásicos 
[8-9, Sección 2.1]. En los condensadores de doble capa, “además de la capa rígida de ¡ones adsorbidos en la superficie del — de filtro en la parte inferior) capaz de suminis- 
electrodo, se produce otra capa difusa de iones debido a la agitación térmica ... la capacidad es la resultante de dos condensado- — trar 80 kW a 400 V III, 50 Hz, durante cortes de 
res asociados en serie.” [8-12, Apartado 3.2.3]. red de 500 ms. Hecho en 1994 cuando todavía 
Helmholtz fue un investigador polifacético interesado, además de la electroquímica, en los mecanismos psico-fisiológicos de — MO existían electrolíticos de-capa doble de gran 
la percepción sensorial y de la atención mental. En palabras del filósofo W. James (Principios de Psicología, México, FCE, 1989, potencia. Descrito en [8-17]. Véase la Fotogra- 
p. 364), “Helmholtz ha formulado una ley general de falta de atención ... dice que dejamos pasar todas las impresiones que no fía 20-23, 
tienen valor para nosotros como signos por medio de los cuales podemos distinguir entre las cosas”). Un buen aviso, por cierto, 
para estimular la atención de los que nos dedicamos a la disciplina polivalente del diseño electrónico de potencia, en la que casi 
todo tiene que ver (debe tener “valor para nosotros” en su relación) con casi todo. 
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FOTOGRAFÍA 8-12 Herman Ludwig Ferdinan 
von Helmholtz [1821-1894]. Estudió medicina en 
Berlín y fue médico militar en Postdam. Profe- 
sor de anatomía y fisiología en Bonn y de física 
en Berlín. Investigador polifacético, propuso en 
1850 la teoría de la doble capa para explicar el 
comportamiento en ciertas condiciones de elec- 
trodo y electrolito. Cortesía de Geocities [8-34]. 


278 O ITES-Paraninfo 


Electrodo 
negativo 


Electrolito 


, a * | separador 
3 

Capa de 
carbón activo 


dl 
Capa de 
carbón activo 


Electrodo 74 


positivo Separador Hoja de 


aluminio 


FIGURA 8-8 Condensador electrolítico de doble capa. Construcción. Cortesía de EPCOS. 


Para los electrodos, además del carbón activo, también se emplean óxidos metálicos, más 
caros y con menor superficie efectiva. 

Los condensadores de doble capa compiten, como se ha indicado, con las baterías como 
elementos almacenadores de energía por su elevada capacidad. Al no basar el almacena- 
miento en las reacciones que transforman y envejecen las placas de las baterías, sino en la 
acumulación de puras cargas eléctricas que dejan casi intactos los electrodos, la vida y el 
número de cargas y descargas que soportan es mucho mayor. Estas mismas diferencias cons- 
tructivas y funcionales proporcionan a estos componentes una velocidad de carga y descarga 
elevada, propia de los condensadores y enormemente mayor que la de las baterías. La ca- 
pacidad específica de almacenamiento de energía (unos 5 Wh/kg con electrodos de carbón 
activo) cs, no obstante, unas ocho veces menor que la de una batería clásica de plomo (unos 
45 Wh/kg). 

Actualmente los condensadores de doble capa se comercializan con capacidades que van 
de 4 a 5.000 F con tensión de 2,5 V en formato cilíndrico. Combinando en serie elementos 
reunidos en cajas, llegan a capacidades de 200 F con 56 V, y de 30 F con 75 V. 


8.2.4 Factor de calidad y vida de los condensadores 


El factor de calidad de un condensador se define como el cociente entre la potencia 
reactiva manejada y la potencia activa disipada, y da una idea de cuánto se aproxima al com- 
portamiento ideal. El factor de calidad es igual a la inversa de la tangente del ángulo de 
pérdidas y depende de la frecuencia. 

Los condensadores de papel de baja frecuencia suelen tener factores de calidad superio- 
res a 100; los de policarbonato, poliéster, y polipropileno metalizado para frecuencias de 400 
Hz y mayores, factores superiores a 200, mientras que los electrolíticos los tienen más bajos 
(en este caso puede deducirse el factor de calidad del valor de la resistencia equivalente serie 
dada por el fabricante). 

Aunque los datos de fiabilidad de los componentes empleados en Electrónica de Poten- 
cia se abordarán de modo general en el Apartado 20.1.2, es conveniente dedicar aquí algunos 
párrafos a la vida esperada de los condensadores, pues, contrariamente a lo que ocurre con 
el resto de los componentes, la duración de un condensador de potencia depende enorme- 
mente del tipo del mismo y de las condiciones de trabajo. 

En general, los condensadores no polarizados de papel y plásticos metalizados tienen una 
vida elevada y no suelen requerir en este sentido especial atención en el diseño. No así los 
condensadores polarizados, que, como se ha explicado en el apartado anterior para los elec- 
trolíticos de aluminio clásicos, alcanzan las 100.000 horas de vida solo en sus variantes de 
alta calidad y con tensión y temperatura de trabajo moderadas. 
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Los condensadores de doble capa muestran una dependencia de su duración respecto de 
la temperatura y la tensión de trabajo similar a la explicada para los electrolíticos de alumi- 
nio. Su mecanismo de degradación principal consiste en la pérdida de conexión eléctrica 
entre las partículas del material activo, lo que reduce su capacidad efectiva. Las diferencias 
crecientes entre elementos en serie, dentro de un mismo condensador combinado, hacen 
que algunos de ellos soporten más tensión y aceleren su degradación, 


8.3 BATERÍAS? 


Los circuitos y equipos electrónicos de potencia incluyen, cada vez con mayor frecuen- 
cia, baterías para el almacenamiento de energía como componentes necesarios para la reali- 
zación de las funciones encomendadas. Entre ellos se encuentran los vehículos eléctricos 
autónomos, los sistemas de alimentación ininterrumpida (SAD), los acondicionadores de línea 
con funciones de suministro durante los cortes, las fuentes de alimentación para ordenadores 
y otros instrumentos portátiles, y las centrales solares fotovoltaicas. En los automóviles con 
motor de explosión (gasolina) y de combustión (Diesel) el papel de la batería y de la Electró- 
nica de Potencia es cada vez más relevante al añadir a aquella nuevas funciones a la tradicio- 
nal de activación del motor de arranque. Sin llegar al coche plenamente eléctrico, todavía en 
espera de una adecuada batería para una mayor introducción, el coche híbrido alberga una 
batería potenciada sobre la que se apoya el arranque, el suministro de puntas de potencia, el — FOTOGRAFÍA 8-3 Alessandro Voka [1745-1871 
frenado regenerativo, ete. Parece razonable, por tanto, dedicar unas páginas del capítulo a la E oa id 
descripción de las baterías más empleadas desde el punto de vista del diseñador del circuito — condensador y ce la batería primaria de cinc y 
o equipo electrónico en el que se integran, es decir, atendiendo fundamentalmente a su “be Cortesía de Corrosion-Doctors Oro. 
comportamiento eléctrico durante la carga, el periodo de reposo y la descarga, sin entrar en 
el detalle de las reacciones químicas. 


8.3.1 Conceptos básicos sobre baterías 


La batería es «un dispositivo que convierte la energía química contenida en los materia- 
les activos en energía eléctrica por medio de reacciones electroquímicas de oxidación y re- 
ducción» [8-2; 1.2]. El nombre «batería» proviene del hecho de que los dispositivos básicos 
donde dichas reacciones tienen lugar (elementos, celdas o vasos) suelen aplicarse en combi- 
naciones (normalmente en serie) de varios dispositivos iguales para obtener determinada ñ 
tensión y capacidad. De ahí deriva también el nombre de «pila». 

Como todos los dispositivos, las baterías pueden clasificarse atendiendo a muy distintos 
aspectos, siendo interesante resaltar antes que ningún otro el de la posibilidad de recarga. Se E 
llaman baterías primarias las que no admiten recarga eléctrica y son desechadas una vez ago- De a 
tado su material activo. Se llaman baterías secundarias las que sí admiten recarga eléctrica, - discos de cinc, cobre y cartón empapado en 
gracias a la reversibilidad de las reacciones electroquímicas que las fundamentan. En el len- salmuera. Cortesía de Coroslon-Doctors Org. 
guaje ordinario se ha dado en llamar pilas a las primeras y baterías o acumuladores a las 
segundas. Aquí solo se describirán baterías secundarias o acumuladores, refiriéndonos a ellas 
abreviadamente como «baterías». 

Las baterías se conocen desde la antigiedad, pues existen indicios de que egipcios y 

persas las habrían empleado en su variedad primaria para electrodeposición de metales. 
Su desarrollo moderno se debe, entre otros**, al filósofo y científico A. Volta (1745-1827), al 
químico H. Davy (1778-1829) y su ayudante M. Faraday (1791-1867), al físico G. Planté 
(1834-1889), al ingeniero y fabricante H. O. Tudor. (1859-1928), al inventor T. A. Edison 
(1847-1931) y al investigador W. Jungner (1869-1924). 


35 Sección revisada por J. Fullea, investigador el Instituto Eduardo Torroja, C.S.I.C., Madrid y por J. C. Viera, de la 
Universidad de Oviedo. 

8:6 Se han seleccionado los inventores más relevantes de las primeras baterías primarias y de las baterías secundarias. Véase 
una historia resumida de la invención de la batería en [8-22]. 
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Reacciones en la batería de plomo-ácido. Tensión en circuito abierto. Componentes 


Cada elemento de una batería se compone de dos electrodos sumergidos en un electroli- 
to. En la batería de plomo-ácido, por ejemplo, el electrodo positivo es óxido de plomo y el 
negativo esponja de plomo, ambos materiales activos soportados por una rejilla de una alea- 
ción de plomo que hace de soporte mecánico y de colector eléctrico; véase la Figura 8-9. El 
electrolito es ácido sulfúrico diluido en agua que interviene en las reacciones de los electro- 
dos y conduce la electricidad mediante el desplazamiento de sus iones. Las reacciones que 
operan en el material activo de los electrodos son las siguientes: 


Electrodo positivo 


descarga 


ELO, 4 e ELO (8.7) 


carga 
descarga 
PASO == PbSO, (8.8) 
Electrodo negativo 


descarga 


bo + de (8.9) 


descarga 
Pb?" +SOZ E PPSO, (8.10) 


carga 


En el conjunto de la batería se produce la reacción 
descarga 


Pb + PbO, + 2H,50, Fasa 2PbS0, + 2H,0 (8.11) 


carga 


que indica durante la descarga una transformación de los dos electrodos en sulfato de plomo, 
y el descenso de ácido sulfúrico y creación de agua en el electrolito. 


Electrodo positivo Electrodo negativo 
+ E 


Elec rolito 
H2S04 
H,0 


Ácido sulfúrico diluido al 37% en peso en agua 


FiGuRA 8-9 Composición conceptual de una batería de plomo-ácido. 


En otras baterías se dan distintas reacciones que transforman los materiales activos de 
forma más o menos reversible en la carga y descarga, las cuales no detallaremos. En cada 
tipo de batería se produce en circuito abierto una tensión entre electrodos que depende de 
la reacción química característica a través de la ecuación de Nernst (véase [8-9], 2.3). Es de 
unos 2,2 V para la batería de plomo-ácido. 

Una batería práctica contiene diversos componentes que sujetan las rejillas, las conectan 
a los terminales, aseguran la conveniente separación entre ellas y respecto del vaso, y permi- 
ten, en su caso, la vigilancia y relleno de electrolito, todo ello con arreglo al tipo de batería 
en cuestión. En la Figura 8-10 se da la distribución de estos elementos para una batería 
estacionaria de plomo-calcio tubular especial para instalaciones fotovoltaicas. 


Carga y descarga. Valores característicos 


Las baterías se cargan proporcionándoles una corriente entrante por el electrodo positivo 
y saliente por el negativo. La tensión entre ambos electrodos durante el proceso de carga 
depende de cada tipo de batería y del porcentaje de carga alcanzado, siendo mayor que la 
tensión en circuito abierto y aumentando a medida que la carga progresa. De entre las ten- 
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FicurA 8-10 Composición práctica de una batería estacionaria de plomo-calcio tubular espe- 
cífica para instalaciones fotovoltaicas. Cortesía de Tudor (Crupo EXIDE). 


siones que caracterizan el proceso de carga de una batería en general, los más significativos 

son la tensión de flotación (aquella tensión para la cual la carga compensa la autodescarga) y , 
la tensión (o tensiones) de final de carga. Para la batería de plomo-ácido, la tensión de flota- 

ción está en torno a 2,2 V, la tensión de inicio de gaseo (o electrolisis del agua, indicando 

aproximación al final de carga) es de 2,4 V y la tensión de igualación (necesaria para asegurar 

la homogeneidad de carga en una batería multielemento) es de 2,65 V. 

Nótese, como ejemplo, que, según las reacciones químicas dadas antes para la batería de 
plomo-ácido, durante el proceso de carga el electrodo negativo toma electrones, Fórmula 
(8.9), suministrados por el equipo cargador, los cuales son liberados por el electrodo positivo, 
Fórmula (8.7), y recogidos de nuevo por el cargador. Dado que se ha convenido tomar como 
sentido de la corriente eléctrica la contraria al flujo real de electrones, la circulación de elec- 
trones antedicha equivale a una corriente eléctrica entrante por el electrodo positivo, como 
se ha expresado al principio. Véase la Figura 8-11-a. 

En baterías en las que las tensiones características dependen más de la temperatura sue- 
le preferirse definir una corriente de carga compensatoria del fenómeno de autodescarga, 
llamada corriente de mantenimiento, que juega un papel similar a la tensión de flotación antedi- 
cha. Idealmente, una batería mantenida a la tensión de flotación tomaría una corriente igual a 
la de mantenimiento, e, inversamente, una batería alimentada con la corriente de manteni- 
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FIGURA 8-11 a) Carga de una batería mediante equipo cargador que suministra corriente en- 

trante (electrones salientes) por el electrodo positivo y circuito equivalente. La tensión se eleva 

a medida que la carga progresa. b) Descarga de la misma batería suministrando corriente eléc- 

trica saliente (electrones entrantes) por el electrodo positivo a una determinada carga y circuito 

equivalente. La tensión disminuye a medida que la descarga progresa. Valores de tensión típi- 
cos para un elemento de plomo-ácido. 


miento presentaría en bornes una tensión igual a la de flotación. En general, es más indepen- 
diente de otras variables la compensación de la autodescarga por corriente que por tensión. 

El modo de comportarse un equipo cargador de baterías es variado, pudiendo distinguir- 
se los modos puros de carga a intensidad constante y elevación gradual de la tensión (el más 
rápido) y de carga a tensión constante disminuyendo gradualmente la intensidad (el más sim- 
ple pero más lento, preferido en las baterías selladas para reducir gases). Los equipos carga- 
dores complejos suelen combinar ambos métodos, comenzando por el de intensidad cons- 
tante y terminando por el de tensión constante. En algunos casos, varían los límites de inten- 
sidad y de tensión en función del grado de descarga de partida y de la rapidez de carga 
requerida. Los cargadores simples suelen usar un método híbrido, normalmente más parecido 
al de intensidad constante en baterías pequeñas, y al de tensión constante en las medianas. 

Durante la descarga también cambia la tensión en los terminales de la batería, dismi- 
nuyendo a medida que los materiales activos se agotan. La tensión nominal de un determina- 
do tipo de batería coincide aproximadamente con la tensión que proporciona al principio de 
la descarga con corriente moderada, y es de 2 V para la batería de plomo-ácido. La tensión 
de final de descarga es un valor definido principalmente basándose en dos criterios. El pri- 
mero es un criterio práctico, ya que consiste en tomar el valor de la tensión del "codo" de las 
curvas tensión-tiempo como se puede ver en la Figura 8-12-b y se debe a que si continúa la 
descarga se produce un descenso brusco de la tensión que hace que la energía obtenida a 
partir de este momento sea inservible para la mayoría de los dispositivos electrónicos. El 
segundo criterio tiene la misión de limitar la profundidad de la descarga para evitar daños en 
los materiales activos y así garantizar la vida útil de las baterías. Se toma normalmente 1,75 
V para la batería de plomo-ácido (1 Y para la de Ni-Cd). Si la descarga progresa más allá, y 
dependiendo del tipo de batería, la posibilidad de recarga posterior puede quedar más o 
menos mermada. 

En la descarga, la tensión entre terminales resulta disminuida por la caída de tensión en 
la resistencia interna (dependiente del electrolito, el material activo, las rejillas y su conexión 
a los terminales externos o bornes), disminución tanto más acusada cuanto mayor es la inten- 
sidad de descarga. Por ello, y como se aprecia en la Figura 8-12-b, la tensión final de descarga 
asignada a una batería disminuye al aumentar la intensidad de descarga a la que se somete. 
Como normalmente el circuito o dispositivo al que se aplica la tensión de batería requiere 
una tensión de alimentación mínima, una corriente de descarga elevada acorta el tiempo 
durante el cual los electrodos mantienen una tensión suficiente. En casos extremos (como en 
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FIGURA 8-12 a) Curvas tensión e intensidad/tiempo de baterías de plomo-ácido selladas y con válvula cargadas a corriente constante 

primero, y a tensión constante una vez alcanzado un determinado valor de esta. b) Curvas tensión/tiempo durante la descarga de un 

determinado modelo de batería de plomo-ácido a distintas intensidades y tensiones finales. Modificado y traducido a partir de gráfi- 
cos clásicos de ROCKET (Global « Yuasa). 


SAI con tiempos de autonomía en torno a los 10 minutos y baterías de Ni-Cd, y aún más 
acusadamente si se emplean baterías de Pb-ácido) esta circunstancia impide a veces aprove- 
char los materiales activos completamente, pues como la corriente de descarga es muy alta la 
tensión de salida de la batería resulta muy disminuida por la resistencia interna de esta y el 
proceso termina antes de que los materiales activos se agoten. 

Las baterías para descargas rápidas exigen elevada superficie de contacto entre el mate- 
rial activo y el electrolito, y rejillas y terminales robustos para reducir la resistencia interna. 
A veces dentro de una misma familia de baterías hay subfamilias especiales para descarga 
rápida?”, de mayor coste que las de descarga lenta. 

Aunque en modelos de capacidad elevada las de Ni-Cd (véase el Apartado 8.3.2) tien- 
den a proporcionar mejores características para descargas rápidas que las de plomo-ácido, el 
menor coste de estas y su alta reciclabilidad han propiciado la investigación para mejorarlas 
en este sentido, hasta llegar en determinados tipos a buenos comportamientos con tiempos 
dedescarga tan bajos como 15 minutos (véase la Fotografía 8-15 y la nota de su pie). En la s 
Figura 8-12 se dan curvas tensión/tiempo durante los procesos de carga y descarga de una 
batería de plomo-ácido. 


Capacidad y autonomía 


Se llama capacidad de una batería al producto Intensidad de descarga : Tiempo de des- 
carga que resulta durante el proceso de descarga, supuesta la primera constante durante el 
mismo**, Abreviadamente, puede expresarse 


ES le : Les (8.12) 


8-7 Por ejemplo, dentro de las baterías de níquel-cadmio de alta capacidad de SAFT, se ofrece la familia SBL para tiempos 
de descarga entre 1 y 100 horas, la familia: SBM para tiempos de 15 minutos a 2 horas, y la SBH para 1 segundo a 30 minutos. 
8-8 La intensidad de descarga a la que se somete una batería se expresa a veces como una proporción de su capacidad. Así, 
se dice que a una batería de capacidad C de 50 Ah se la somete a una descarga de 0,1 C cuando se extrae una intensidad de5A, 
por ser 0,1 x 50 = 5. Nótese que en este modo práctico de expresión existe una incoherencia de dimensiones físicas, pues las de 
C son corriente eléctrica por tiempo, mientras que la dimensión de la intensidad de descarga es simplemente corriente eléctrica. 
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La capacidad es relativamente independiente del tiempo de descarga para valores de es- 
te de 10 horas y superiores, resultando por tanto Ly, y t¿,, inversamente proporcionales. 
Desciende a medida que el tiempo de descarga disminuye. Normalmente se da un valor no- 
minal para 10 o 20 horas de tiempo de descarga (circunstancia esta que se precisa mediante 
un subíndice, escribiéndose C,y 0 Cap) y suele expresarse en amperios : hora (Ah). En ocasio- 
nes el fabricante también da otros valores para tiempos de descarga inferiores y típicos en la 
aplicación del tipo de batería en cuestión. Aunque el principio de funcionamiento de una 
batería (producción de electrones libres a partir de la reacción química de sus materiales 
activos) apunta a la independencia de la capacidad respecto del régimen de descarga, en la 
práctica dicha independencia no se da porque para corrientes de descarga elevadas el rendi- 
miento efectivo del material activo resulta menor y la resistencia interna hace, como ya se ha 
visto, que se llegue antes a la tensión mínima admisible en la descarga. Así, una batería de 
plomo-ácido de 100 Ah podrá suministrar 5 A durante 20 h, pero no suministrará 100 A du- 
rante 1 h, sino una intensidad muy inferior, en torno a los 60 A. Para ilustrar de modo com- 
pleto la interdependencia empírica entre la intensidad de descarga y el tiempo de descarga 
el fabricante recurre a gráficos como el de la Figura 8-13 mediante el cual el usuario puede 
elegir, dentro de una familia de baterías, la capacidad nominal exigida para mantener una 
corriente de descarga durante un tiempo determinado. 

Por otra parte, la capacidad de una batería disminuye con la vida de esta debido al dete- 
rioro de sus materiales activos y del electrolito. También resulta mermada a temperaturas de 
operación bajas. Por ello, suele aconsejarse elegir la capacidad por exceso, normalmente to- 
mando el modelo inmediatamente superior al teóricamente necesario. 

A veces se habla del tiempo de autonomía (o simplemente de la autonomía) que una bate- 
ría es capaz de proporcionar a una determinada aplicación, refiriéndose al tiempo durante el 
que puede mantener la corriente de descarga requerida por dicha aplicación antes de bajar 
la tensión al mínimo exigido por la misma. Por ejemplo, puede decirse que un determinado 
SAI necesita una batería para 20 minutos de autonomía sin que reduzca su tensión por deba- 
jo de 1,75 V/celda. De lo dicho en el párrafo anterior se deduce que el tiempo de autonomía 
de una batería para una aplicación depende de la capacidad de la batería, de la intensidad de 
descarga y de la tensión mínima exigidas por la aplicación. El tiempo de autonomía así en- 
tendido coincide con el tiempo de descarga de la batería a la intensidad exigida y hasta la 
tensión permitida. Para tiempos de descarga de más de 5 horas para las baterías de níquel- 
cadmio, y de 10 horas para las de plomo-ácido, el tiempo de autonomía coincide aproxima- 
damente con el tiempo de descarga deducible de la Fórmula 8-12, en la que no se tiene en 
cuenta la influencia de la tensión final de descarga. Para autonomías inferiores es necesario 
acudir primero a los gráficos generales de una familia, como el de la Figura 8-13, y elegir un 
modelo con capacidad por exceso y otro por defecto, y luego afinar la elección teniendo en 
cuenta la tensión de fin de descarga admisible mediante gráficos específicos, como los de la 
Figura 8-12-b, para los modelos preseleccionados. 

De lo dicho anteriormente acerca del proceso de descarga se deduce que, en los casos 
más habituales de tiempos de descarga del orden de minutos o pocas horas, la autonomía de 
un determinado conjunto batería-aplicación crece más que proporcionalmente con la capaci- 
dad nominal de la batería elegida dentro de una misma familia seleccionada. 


Autodescarga 


Uno de los inconvenientes importantes de las baterías respecto de los condensadores y 
pilas es la autodescarga o pérdida de energía que se produce durante el estado de inactivi- 
dad tras una recarga. Se debe a reacciones químicas de los materiales activos de los electro- 
dos con el electrolito y consigo mismos. Suele evaluarse dando el porcentaje de pérdida de 
capacidad en un mes o en un año, y depende enormemente del tipo de batería. En la de 
plomo-ácido puede llegar al 100% anual y aun sobrepasarlo (se quiere decir, en este último 
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Carta de selecol ón de capacidad de batería (definida para descarga de 20 h) a 20. : 
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FicuRA 8-13 Gráfico de tiempos de descarga en función de la intensidad de descarga para una 
familia de baterías de plomo-ácido selladas con válvula. Modificado y traducido a partir de un 
gráfico clásico de ROCKET (Global € Yuasa). 


caso, que la batería se descarga por sí misma en menos de un año) y la de níquel-cadmio se 
sitúa entre el 40% y el 50% anual. El fenómeno de autodescarga es mayor en las baterías con 
superficie de electrodo alta para descarga rápida y aumenta con la temperatura. Representa 
un problema grave para aplicaciones en las que la batería puede estar en espera de ser des- 
cargada durante un tiempo elevado (de varios años incluso), como es el caso de algunas son- 
das espaciales y ciertas armas. Para solventarlo se hacen baterías en las que el elemento acti- 
vo está normalmente separado del electrolito, y se pone en contacto con él en el momento 
que se requiere su actuación. Son las llamadas baterías de reserva. 


Vida de la batería. Número de ciclos. Efecto memoria 


Como ya se ha apuntado, los componentes químicos de una batería sufren un deterioro 
con el tiempo aunque no estén en uso y se proceda a recargas periódicas. Los fabricantes 
dan los años de vida de una batería en uso con pocas descargas o en almacenamiento, 

Asimismo, el deterioro sobreviene como consecuencia de los ciclos de carga-descarga, 
que alteran los componentes y dan como resultado una reversibilidad práctica del proceso 
químico limitada. El número de ciclos que una batería puede soportar antes del fallo depen- 
de de la profundidad de la descarga, ya que el deterioro se produce principalmente por la 
caída de los materiales activos que están sometidos a tensiones mecánicas por su diferente 
tamaño en estado cargado y descargado. Por ello, cuanto mayor es la profundidad de descar- 
ga mayor es la cantidad de materia activa sometida a tensiones mecánicas y menor será el 
número de ciclos que la batería puede soportar. 

En algunos tipos, como en las baterías de níquel-cadmio, los gránulos de material ac- 
tivo se agrupan con el uso ofreciendo menor superficie de contacto con el electrolito. 
El deterioro acumulado de los materiales activos se denomina a veces efecto memoria de la 
batería, 

El fabricante da un número de ciclos máximo de carga-descarga en condiciones normales 
independientemente de que sucedan en un periodo corto de tiempo o a lo largo de la vida 
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FOTOGRAFÍA 8-15 Batería de plomo sellada ti- 

po AGM de 12 V y 51 Ah de bajo mantenimien- 

to y 10 años de vida a 20C, para SAI y aplica- 

ciones similares. Proporciona 1,220 W durante 

15 min menteniedo 1,6 V por elemento. Cortesía 
de EXIDE Technologies. 


(La tecnología AGM, o Absorption Glass Mat, 

es una de las que combina alto grado de sella- 

do y baja resistencia interna, proporcionando 

elevada potencia durante 15 min, un tiempo de 

descarga típico en SAI y otras aplicaciones de 
reserva de energía.) 


-. Sección de un elemento Cyclon 


- Parcillos: 
de plomo. 


FIGURA 8-14 Sección de una batería herméti- 

ca de plomo-ácido de 2 V en forma- 

to cilíndrico de entre 2,7 y 26 Ah. Cortesía de 
Tudor-EXIDE. 
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de la batería. Por tanto, el tiempo útil de una batería queda limitado por las dos constriccio- 
nes descritas, vida y número de ciclos, y deberá tenerse en cuenta en el diseño la que previ- 
siblemente suceda antes. 


Potencia y corriente punta de una batería 


Cuando una batería se aplica a suministrar cortas descargas de intensidad alta, no es útil 
su caracterización mediante la capacidad, pues esta describe su funcionamiento con regíme- 
nes de descarga bajos, resultando el producto 1; *t¿,, muy mermado cuando la intensidad 
solicitada es alta. Por otra parte, la tensión de salida en este régimen se reduce sustancial- 
mente respecto de la nominal, por lo que la efectividad de la descarga de corriente queda 
asimismo atenuada. Por ello el fabricante suele dar, sobre todo en baterías destinadas a pro- 
porcionar cortas puntas de corriente elevada, la potencia que la batería puede mantener du- 
rante algunos segundos. Nótese que, al ser la potencia el producto de la intensidad por la 
tensión entregadas, la reducción de esta durante el suministro de la punta queda evaluada. 
En el caso de las baterías de arranque para coches y camiones es habitual caracterizar la 
punta energética mediante la corriente que entregan al cerrarse sobre una carga de resisten- 
cia muy baja, próxima al cortocircuito, como resulta un motor eléctrico de arranque, Estas 
baterías suelen venir marcadas con la capacidad en Ah y con dicha corriente de puntas cortas 
en A. La potencia punta puede deducirse en tal caso, y aproximadamente, mediante el pro- 
ducto de dicha corriente punta por 0,7 de la tensión nominal, que suele ser la tensión que 
resulta en bornes de la batería mientras suministra la punta de corriente marcada. 


Capacidad y potencia específicas 


El tamaño y peso de una batería es una característica importante a la hora de elegir el 
tipo más adecuado para una aplicación, así como su coste. De hecho, los tipos de batería más 
empleados son los que conjugan una buena combinación de ambos. Sólo en aplicaciones es- 
peciales o de muy bajo consumo se pueden emplear baterías caras pero de poco volumen y 
peso. Para caracterizar estos lipos suele darse la capacidad específica en AMA (amperios : ho- 
ra/litro) y en Ah/kg (amperios : hora/kilogramo), así como la energía específica en Wh/l o bien 
en Wh/kg. Con menor frecuencia se maneja la potencia específica, dada en W/L o bien en W/kg. 


8.3.2 Tipos de baterías 


Como cualquier otro componente, las baterías recargables o acumuladores pueden clasi- 
ficarse con arreglo a distintos criterios. Además de la distinción ya vista entre baterías prima- 
rias y secundarias, se glosan a continuación tres de las clasificaciones”? más utilizadas: por la 
reacción química, por el tipo de aplicación y por el grado de sellado. 


Por los materiales activos, electrolito y reacción química. Tipos más usados: 


Acumulador plomo-ácido (Pb): Electrodo positivo de óxido de plomo y negativo de es- 
ponja de plomo. Electrolito de ácido sulfúrico diluido en agua. La reacción se ha descrito 
en el Apartado 8.3.1. Tensión nominal por elemento de 2 V. Es el más empleado, por ser 
de bajo coste y con una energía específica apreciable, desde las capacidades más altas 
hasta las bajas, incluso 2 Ah (véase la Figura-8-13). Se distinguen dos variantes según la 
aleación empleada para endurecer las rejillas. La aleación Pb-Sb da buen rendimiento en 
los ciclos carga/descarga, pero eleva la producción de gases y la autodescarga. La alea- 


$2 Para la clasificación por reacción química se ha empleado el nombre «acumulador» por apuntar a la reversibilidad electro- 
química de dicha reacción. Para la clasificación por la aplicación se ha empleado el nombre «batería» por ser el más usual y por 
apuntar al hecho de que casi todos los acumuladores se aplican en baterías o conjuntos de elementos. 
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ción Pb-Ca aminora la autodescarga y la corrosión por sobrecarga, pero eleva la corrosión 
con baja carga. 


Acumulador de níquel-cadmio (Ni-Cd): Electrodo positivo de hidróxido de níquel y nega- 
tivo de cadmio. Electrolito de solución de hidróxido potásico en agua al 20% en peso 
(que a la larga reacciona con el anhídrido carbónico del aire y se carbonata, por lo que es 
recomendable sustituirlo cada varios años). Durante la descarga el hidróxido de níquel 
del electrodo positivo pasa a níquel y el cadmio del negativo pasa a hidróxido. El electro- 
lito participa principalmente como conductor, por lo que tiene gran duración. La tensión 
nominal por elemento es de 1,2 V. Es el más empleado tras el de plomo, y es más resis- 
tente que este a las descargas excesivas y más apto para producir descargas rápidas. 
También tiene mayor vida y mejor comportamiento a baja temperatura. Sin embargo, 
resulta varias veces más caro. Pueden verse en la Fotografía 8-17-a las distintas partes de 
un acumulador de este tipo para aplicaciones estacionarias, y en la Figura 8-15 y Foto- 
grafía 8-16 la estructura y aspecto, respectivamente, de variantes de muy baja potencia 
con electrolito en gel y perfectamente selladas. 


Acumulador de níquel-hidruro metálico (Ni-MH): Electrodo positivo de hidróxido de ní- 
quel y el negativo de alguna aleación metálica con hidrógeno adsorbido. Electrolito de 
hidróxido de potasio. Durante la descarga el metal del electrodo negativo se desprende 
del hidrógeno que se oxida, dando electrones. Los protones se combinan con los OH” 
del electrolito para dar agua. La tensión nominal por elemento es de 1,2 V, manteniéndo- 
se bien durante la descarga y cayendo rápidamente al final de esta. Admite carga más 
rápida y tiene menor efecto memoria que los de Ni-Cd. Tiene una autodescarga relativa- 
mente alta, aunque puede guardarse descargado. 


Acumulador de litio-ion (Li-ion): Electrodo positivo de óxidos de cobalto, manganeso o 
níquel, y el negativo de grafito capaz de almacenar iones de litio. Electrolito polimérico 
plástico. Durante la descarga el litio del electrodo negativo pasa al positivo a través del 
electrolito liberando electrones y quedando intercalado de manera reversible en los óxi- 
dos. Tensión nominal por elemento elevada, de 3,6 V. Apareció en la década de los 
ochenta. Tienen una capacidad específica (3.860 Ah/kg) mucho mayor que los acumula- 
dores de plomo-ácido (260 Ah/kg) y de níquel-cadmio (470 Ah/kg). Alcanzan 1.000 ciclos 
carga-descarga. Su coste, aunque mayor que los de aquellos acumuladores es relativa- 
mente bajo para aplicaciones de electrónica de consumo. Se investiga en electrodos con 
más capacidad que permitan la aplicación al automóvil eléctrico, así como en variantes 
mecánicamente flexibles y con electrolito sólido para microelectrónica. 


Por su aplicación: 


Baterías estacionarias: De gran capacidad y para instalaciones fijas, normalmente en 
cuartos acondicionados al efecto. Se emplean en instalaciones fotovoltaicas, grandes SAL, 
energía de reserva en centrales eléctricas e instalaciones industriales críticas. Normal- 
mente se comercializan en vasos que contienen de uno a tres elementos (véanse la Figu- 
ra 8-10 y la Fotografía 8-17-a, b y d), que se colocan en recintos especiales asociadas 
en serie, o en serie-paralelo para suministrar corrientes elevadas, con tensión de aplica- 
ción normalmente superior a los 110 V. Su capacidad está comprendida entre 200 Ah 
y 3.000 Ah. Otras baterías estacionarias de menor capacidad (2 a 200 Ah) se fabrican por 
elementos individuales o en cajas con varios elementos. 


Baterías de tracción: De mediana y gran capacidad, para alimentar los motores de los 
vehículos eléctricos (carretillas elevadoras, cochecitos para recintos cerrados, coches y 
autobuses experimentales). Suelen fabricarse en cajas que contienen varios elementos en 
batería, con tensión nominal total de 12 V o 24 V habitualmente, que se asocian en serie 
para obtener una tensión de aplicación más elevada. Capacidad comprendida entre 100 y 
600 Ah. En los coches híbridos se emplean, además de la batería de arranque, otra batería 
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FIGURA 8-15 Estructura de una microbatería 
de Ni-Cd en formato botón. Cortesía de 
GP Sylva-Charge. 


FOTOGRAFÍA 8-16 Microbaterías de Ni-Cd en 
forma de botón único (izquierda) o apilado. Cor- 
tesia de GP Sylva-Charge. 
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1 Placa positiva 


2 Armazón de placa 
3 Aislante lateral 
4 Varílla aislante 


5 Placa negativa 


6 Borne negativo 
7 Pistón de suspensión 
8 Empaquetadura 


9 Válvula 


40 Tuerca 

+1 Arandela aislante 

12 Borne positivo 

13 Vaso de chapa de acero 
14 Anillos distanciadores 


15 Puente de armazón 


6) a) 


FoTOGRAFÍA 8-17 a) Composición práctica de una batería estacionaria de níquel-cadmio con 

vaso de acero. b) Baterías de Ni-Cd en grupos conectados en serie con vaso de acero (al fondo) 

y de plástico, c) Baterías de Ni-Cd en un coche de ferrocarril. d) Baterías estacionarias de Ni- 

Cd en vaso de plástico colocadas en bancadas en la sala de baterías de un SAI de gran potencia. 
Cortesía de SAFT-NIFE?, 


para tracción, de tensión entre 100 V y 300 V, para reducir el amperaje y la sección de 
las conexiones a los dispositivos alimentados. 

Baterías de arranque: De mediana capacidad, para activar los motores de arranque de 
vehículos automóviles de explosión y de combustión. Las baterías de arranque de los co- 
ches ordinarios alimentan, además, un número creciente de dispositivos (limpiaparabri- 
sas, elevalunas, calefactores antivaho, válvulas-solenoide, embragues electromagnéticos 
para el aire acondicionado, relés mecánicos y sólidos, procesadores electrónicos de ges- 
tión, etc.). En los coches híbridos la batería cubre, además, funciones de alimentación del 
motor eléctrico de apovo y de recuperación de energía en la frenada. Su construcción se 
ajusta para atender también estas importantes funciones, dejando de ser baterías de 
arranque en sentido estricto. Se comercializan en cajas con varios elementos en bate- 
ría, con tensión total de 12 V o 24 V normalmente. Capacidad comprendida entre 40 y 
200 Ah, intensidad de punta entre 300 A y 2.000 A. Algunos coches con equipos eléctri- 


$-10 Ta antigua fabricante NIFE derivó su nombre de los acumuladores que inicialmente comercializó de níquel (Ni) y 
8 quel una) y 
hierro (Fe). Más tarde, aún bajo dicha marca, se sustituyó el hierro por el cadmio. 
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cos y electrónicos incrementados emplean baterías de tensión en torno a 42 V (General 
Motors introdujo el primer vehículo con 42 Y en 2003). 


Baterías para aparatos eléctricos y electrónicos: De mediana y baja capacidad, para SAI 
medianos y pequeños, y para aparatos electrónicos diversos en cajas con varios elemen- 
tos, herméticas o reguladas por válvula, algunas con electrolito en gel semiseco que 
permite cualquier posición de trabajo, tensión total de 6 V o 12 V. Capacidad entre 2 
y 30 Ah. 


Microbaterías: De muy baja capacidad, para equipos y aparatos electrónicos de muy baja 
potencia (ordenadores portátiles, teléfonos móviles, etc), en elementos individuales o 
combinados, con un buen sellado para no derramar electrolito. Capacidad normalmente 
inferior a 10 Ah. Se emplean ampliamente en formato hotón individuales o apiladas. 


Por el grado de sellado y posición de funcionamiento: 


Baterías abiertas con tapón de revisión del electrolito: El vaso del elemento, ya sea en 
construcción individual o combinando varios en una caja, tiene un tapón por el que los 
gases pueden salir y que (una vez quitado) permite revisar y renovar el electrolito. Cons- 
tituye la solución más antigua para el llenado y mantenimiento del electrolito. Es el caso 
de las baterías estacionarias grandes y de la mayoría de las medianas, así como el de la 
mayor parte de las baterías de tracción y de arranque. La posición de funcionamiento es 
vertical, permitiéndose algunos grados (no más de 10 grados sexagesimales) de inclina- 
ción. En algunos casos estas baterías se suministran sin electrolito para evitar el envejeci- 
miento durante el almacenamiento. Cuando son instaladas se llenan con el electrolito 
adecuado. 

Baterías selladas con válvula: Las baterías abiertas no permiten más que la posición ver- 
tical (con el tapón en la parte superior), lo cual no es inconveniente en las aplicaciones 
antedichas porque la ubicación se hace en el suelo, en un armario inmóvil, o en un arma- 
rio o vehículo móvil sin posturas mantenidas muy alejadas de la vertical. La necesidad de 
incorporar baterías a equipos eléctricos y electrónicos que pueden cambiar de posición 
ha obligado al desarrollo de tipos en los que el vaso se sella para que el electrolito no se 
derrame al exterior al cambiar de postura. Por otra parte la presión de los gases produci- 
dos durante la operación (sobre todo a elevados regímenes de intensidad) dificulta el se- 
llado. Ambos problemas, la postura y la presión interna, se han solucionado desarrollando 
electrolitos en esponja o en gel con una composición que reduzca al mínimo la produc- 
ción de gases. También se han hecho esfuerzos notables en la mejora de las baterías de 
plomo tradicionales (por su reducido coste) que combinan técnicas de reducción de gases 
con el empleo de una válvula de presión regulada (baterías VRLA, Valvule Regulated 
Lead-Acid). Estas y otras baterías selladas disponen de válvulas de seguridad para la sali- 
da de gases en caso de uso inadecuado, tal como carga o descarga excesiva. Tras una 
apertura ocasional automática y expulsión del gas excesivo, la válvula se cierra sin que 
sea necesaria ninguna acción manual. Estas baterías suelen permitir la operación en cual- 
quier postura excepto en la vertical invertida. Este grado de sellado se aplica normal- 
mente a baterías medianas para SAI y a medianas y pequeñas para aparatos (véanse la 
parte inferior de la Fotografía 8-18 y la superior de la 8-19). También se extiende su uso 
para arranque. 

Baterías selladas: Las técnicas antes citadas de electrolito no líquido y de reducción de 
gases producidos, principalmente durante la carga, permiten fabricar baterías completa- 
mente cerradas con postura de operación libre, Es el caso de muchas baterías pequeñas 
y muy pequeñas para aparatos, en formato paralelepipédico, de las baterías genéricas 
muy pequeñas cilíndricas y de botón, y de las baterías específicas para ordenadores por- 
tátiles, cámaras fotográficas, teléfonos móviles y otros aparatos e instrumentos electróni- 
cos. Véase la Fotografía 8-16, parte inferior de la 8-19, y la 8-20. 
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FOTOGRAFÍA 8-18 Baterías de diversos tipos químicos, aplicaciones y grados de sellado de ca- 
pacidad muy grande a pequeña comercializados por distintas marcas del Grupo EXIDE. Corte- 
sía de EXIDE Technologies. 


FOTOGRAFÍA 8-19 — Baterías selladas de distintos tipos químicos y capacidad mediana a muy pe- 
queña para equipos eléctricos y electrónicos. Cortesía de YUASA. 
Otras baterías menos usuales. Tendencias 


Las explicaciones anteriores se han reducido a los cuatro tipos de batería más empleados. 
Existen muchos otros tipos de uso más reducido y algunos en fase de desarrollo [8-13]. 
Cabe citar las baterías de electrolito alcalino Ni-Fe, Ni-Zn y Ag-Zn, las baterías acuosas 
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Zn-halógeno (acumulador de flujo) y Zn-aire, y las baterías no acuosas Li-SO, y Na-S (a alta 
temperatura). 

El coche eléctrico impulsa la investigación en baterías de alta capacidad específica, en- 
tre las que está la ya vista Ni-MH, por su elevada capacidad y baja toxicidad, buscándose 
aleaciones metálicas con alta capacidad de adsorción de hidrógeno. También la batería Li- 
ion se intenta modificar para el automóvil y aprovechar el bajo peso del litio y buena cicla- 
bilidad, buscando, como en aquella, aleaciones metálicas más adsorbentes. Las baterías de 
alta temperatura Na-S, Na-NiCl, y Li-FeS, no acaban de implantarse por el riesgo en caso 
de accidente, desplazándose el interés hacia las de ánodo de cinc por su buena potencia 
específica. 

Aunque no pertenecen a las baterías secundarias (o recargables) a las que se ha dedicado 
esta sección, merecen mencionarse las pilas de combustible, que generan tensión y corriente 
continua oxidando químicamente un combustible (habitualmente hidrógeno, resultando 
agua), así como las baterías nucleares, que producen energía eléctrica mediante la captura de 
los electrones de un gas radiactivo (como el tritio) por una unión de silicio. Las primeras se 
encuentran en avanzado estado de desarrollo y tienen la ventaja de la generación continua 
(supuesto el suministro de combustible) no contaminante y de una potencia específica apre- 
ciable que las aconsejan para sistemas generadores de energía pequeños de gran autonomía, 
aunque es insuficiente para cubrir todas las demandas del coche eléctrico. Existen variantes 
recargables de la pila de hidrógeno en las que el agua producida durante la generación (des- 
carga) se descompone en oxígeno e hidrógeno por electrolisis durante la recarga, almacenán- 
dose para una nueva descarga. 

Las baterías nucleares se encuentran en fase preliminar y generan muy bajas corrientes, 
siendo aplicables como microbaterías de muy larga duración a equipos electrónicos de muy 
bajo consumo. Como las pilas de combustible, se emplean en misiones espaciales. 


Tabla de baterías. Predictibilidad 


En la Tabla 8-3 se dan las características más importantes de los cuatro primeros lipos de 
acumuladores descritos en esta sección y de algunos otros de menor implantación o en fase 
de desarrollo. Se ha añadido la última columna para glosar las aplicaciones más característi- 
cas de cada uno. 

No se debe finalizar esta breve exposición sobre baterías sin advertir al diseñador que 
una batería es un sistema electroquímico complejo y en constante evolución. Los ciclos de 
carga y descarga, los periodos de reposo externo y los cambios de temperatura influyen en el 
devenir de sus materiales activos de una manera que solo es posible predeterminar con 
aproximación. Suelen decir los investigadores y fabricantes que un ejemplar de un determi- 
nado tipo de batería es en cierto grado un desconocido. Por eso a la hora de elegir baterías y 
circuitos de carga para un diseño electrónico de potencia es aconsejable estudiar bien y se- 
guir las recomendaciones del fabricante, ser conservador en las elecciones tomadas y exigir 
el cumplimiento de las características. 


5.4 BOBINAS 


Debido a la enorme variedad en sus características y formas de ejecución y también a la 
incidencia importante de su coste en el total de un equipo de potencia, estos componentes 
suelen especificarse a medida. La ejecución se realiza mediante una serie de materiales nor- 
malizados (hilos, pletinas, núcleos, chapas, carretes y accesorios). Aunque cada vez existen 
en el mercado más bobinas y transformadores prefabricados (los transformadores de alimen- 
tación, de medida y de impulsos son los más habituales), es corriente que el diseñador se vea 
abocado a optar por un componente a medida, que a veces podrá encargar en diseño y ejecu- 
ción a un taller especializado y a veces tendrá que diseñar él mismo. Por ello se resume aquí 
lo más necesario de la teoría y la práctica. 


FOTOGRAFÍA 8-20 
1.300 mA-h en 


Baterías de Ni-MH de 1,2 V y 
formato AA de Varta, muy 


empleadas en cámaras fotográficas digitales, 
insertadas en un cargador rápido de Silver Elec- 


FOTOGRAFÍA 8-21 


tronics. 


Batería de Plata-Cinc de 40 


Ah para aplicaciones con tiempos de almacena- 


miento lar 


os. Cortesía de SAFT, 
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Tipo de batería Tensiones características Tipos de vaso Rango Energía | Potencia | Auto- | Ciclos Aplicaciones 

secundaria por elemento y sellado habitual | específica | específica [descarga | carga- principales 
(o recargable) | Des- Nomi- Abier- Flota- Final de % mes) [descarga 
carga nal to ción decarga capacidades — | de vida 


Efecto 
memoria 


(Ah) (Wh/kg) | (Wkg) 


Plomo-ácido 1,75 2 2,1 22 2,6 Con uno o varios | 3 a 3.000 
(placas de Pb-Sb) elementos, abierto, 
Con un elemento, 
cilíndrico sellado 
(Cyclon) 


300 a 350 400 a 600 Energía de 
emergencia 
Arranque 


Si Coche híbrido 


Plomo-ácido 177O 2 2 209) 2,6 | Con uno o varios | 6 a 3.000 40250 | 300 a 350 5 400 a 800/5210 | 120 Energía de 
(placas de Pb-Ca) elementos, abierto. a emergencia 
Con varios a 150 Energía solar 
elementos, sellado Sí SAI 
con válvula Aparatos 
Níquel-Cadmio 1 12 1,26 1,4 1,65 | Con uno o varios | 1,5 a 1.200 80 a 150 10 250 SAI 
(Ni-Cd) elementos, abierto. a Ferrocarril 
Con un elemento, 300 Aparatos 


cilíndrico, sellado 


Níquel-Metal Con un elemento, | 1a 150 50270 150 a 200 300 Coche híbrido 


Hidruro cilíndrico, sellado a Aparatos 
(Ni-MH) 

Litio-lon Con un elemento, 90 a 150 | 400 a 450 Coche híbrido 
(Li-ion) cilíndrico, sellado Aparatos 

Plata-Cinc Con un elemento, | la 100 100 122 Usos militares 
(Ag-Zn) abierto 

Sodio-Azufre 1,78 a 2,08 Sistema de alta 1.000 | Coche eléctrico 
(Na-S) . temperatura Espaciales 
to pea e pr e 


TaBLa 8-3 Características principales de cuatro tipos de baterías secundarias (o recargables) empleados en aplicaciones relacionadas con la 

Electrónica de Potencia y de algunos tipos menos habituales. La batería de plomo-ácido se ha dividido en dos subtipos según la aleación de las 

placas (plomo-antimonio y plomo-calcio). La mayor parte de los datos son orientativos, ya que dependen del modo concreto de fabricación y del 
tipo de aplicación. La última columna describe no exhaustivamente las aplicaciones principales. 


8.4.1 Bobinas con núcleo magnético 


En una bobina ideal, presentada en la Figura 8.16, se cumple 


u=L==N (8.13) 
siendo 


L inductancia en H 

N número de espiras 

€ flujo magnético instantáneo concatenado en Wb 
i intensidad instantánea en el devanado en A 

u tensión instantánea aplicada al devanado en V 


Suponiendo que se trabaja en la parte lineal de la curva B-H del material magnético (Fi- 
gura 8-16-b) habrá proporcionalidad entre los incrementos de intensidad y de flujo y, supo- 
niendo que para ¿ = 0 es H= 0, es decir, que no hay imanes permanentes incluidos en el 
circuito magnético y que el material del núcleo tiene retentividad despreciable, se deduce 


de la Fórmula (8.13) 
Li=NG (6.14) 


Por otra parte, entre la intensidad ¿ y los campos magnéticos producidos al pasar por una 
bobina de N espiras con núcleo magnético con entrehierro como el de la Figura 8-17 (el 
arrollamiento se coloca en la rama central) existe la siguiente relación: 


Ni=1H, +1,H, (8.15) 
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AB (inducción) 


Zona lineal 


H (campo) 


a) b) 
FIGURA 8-16 a) Tensión, intensidad y flujo concatenado por una bobina ideal. b) Curva induc- 


ción (B)-campo (H) de un material magnético típico para núcleos de bobinas y transformadores 
con baja retentividad. 


pl2 


5 = E 
E 
a) 


FIGURA 8-17 a) Circulación ideal del flujo magnético en una bobina con núcleo acorazado con 
entrehierro. b) Dispersión de las líneas magnéticas al atravesar el entrehierro. 


b) 


siendo 


H_ campo magnético en el núcleo en A/m 

H, campo magnético en el entrehierro en A/m 
l línea magnética media del núcleo en m 

Ll, entrehierro efectivo en m 


Se considera que no hay dispersión de flujo magnético en el entrehierro y sus proximida- 
des, contrariamente a lo que ocurre en una bobina real, y, por tanto, el valor efectivo del 
entrehierro coincide con el doble del geométrico, es decir, l, =21,. 

La inducción B tiene el mismo valor a lo largo del circuito magnético, pero el campo H 
varía según la permeabilidad magnética del medio. Se cumple 


B= ppt, = MH, (8.16) 


siendo 
4, permeabilidad magnética del núcleo en H/m 
1, permeabilidad magnética del aire en H/m, cuyo valor es 41-107 * 
De las Fórmulas (8.15) y (8.16) se deduce que la £m.m. (fuerza magnetomotriz) vale 
Ni =H,(U + al.) = Ho) +1 (8.17.a, b) 
siendo 


a = pu, la permeabilidad relativa del núcleo respecto al aire. Para el hierro suele ser del 
orden de 1.000, lo que quiere decir que con un entrehierro apreciable casi toda la 
fm.m. se emplea en magnetizar este y se puede despreciar la reluctancia del núcleo. 


L a ley que rige el empleo 
de la fuerza magnetomotriz 
(tensión) en la creación de flujo 
(intensidad) en un circuito mag- 
nético de cierta reluctancia (re- 
sistencia), equivalente a la ley 
de Ohm en un circuito eléctri- 
co, dice: 

La fm.m. es igual al flujo por 
la reluctancia. 

Ohm: La tensión es igual a la 
intensidad por la resistencia. 
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FIGURA 8-18 La perniciosa dispersión del flujo 
magnético en los entrehierros grandes (arriba) 
se puede reducir dividiendolo en varios más 
pequeños (abajo). La realización del núcleo re- 
sulta encarecida, pero el calentamiento local 
de los conductores próximos y de los herrajes 
disminuye drásticamente. 
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Por otra parte existe la relación 
$ =BS (8.18) 


entre el flujo F, la inducción B y la sección $ del núcleo. 
De (8.14) y (8.18) se deduce 


Li 
N== (8.19) 
BS 
de donde, teniendo en cuenta (8,16) y (8.17), se obtiene 
N?u,Ss  N?u,S 
(8.20.a, b) 


aL 


que da la inductancia de una bobina en función de parámetros constructivos. 
De (8.16), (8.17) y (8.18) se obtiene una ley para el circuito magnético equivalente a la de 
Ohm para el eléctrico 


US 


Ni = 
a 4,5 


¿R (8.21) 
que establece que la fm.m. es igual al flujo por la reluctancia %. 

De las Expresiones (8.16) y (8.17) se deduce que la inducción B,, de pico alcanzada en el 
núcleo al pasar por el devanado la intensidad de pico 1, es 


B, = Ni /(U + L.2) (8.29) 


Cuando no hay entrehierro, los cálculos anteriores mantienen su validez, pero desapare- 
cen los parámetros l,, 4, y o y la variable H,. 

Por el contrario, cuando hay un entrehierro efectivo l, apreciable (del orden del 3% de l 
o superior), se puede despreciar | en las Fórmulas (8.20) y (8.22), obteniéndose las expresio- 
nes aproximadas siguientes 


L= Nus/l. (8.23) 
B, 7 NI, /l. (8.24) 


La mayor parte de las bobinas que se construyen tienen entrehierro. Este tiene un efecto 
linealizador del comportamiento de la bobina, muy deseable, y además introduce un grado 
más de libertad en la coordinación del núcleo y de los valores de BRTSL: 

En una bobina real hay dispersión del flujo sobre todo en el entrehierro y no se verifica 
que l,=21, como se ha supuesto anteriormente. En la Figura 8-19 se dan dos diagramas 
que muestran la relación entre el entrehierro efectivo y el geométrico para núcleo acorazado 
hecho con chapas El sin desperdicio, el superior para entrehierro en toda la culata y el infe- 
rior para entrehierro en la rama central solamente. Hay que tener especial cuidado de no 
colocar materiales metálicos (incluidos los devañados gruesos y los soportes de sujeción de la 
bobina) junto al entrehierro con el fin de evitar pérdidas inútiles de potencia que se genera- 
rían al ser atravesados dichos metales por el flujo disperso. Véase la Figura 8-18. 

Hasta ahora se viene considerando que la inducción de pico es baja y que se está sobre la 
parte lincal de la curva B-H, con lo que a, es constante para cualquier punto de ella y tam- 
bién L. Como se observa en la Figura 8-16-b, para inducciones de pico más elevadas se pier- 
de la linealidad y se llega a la zona de saturación del núcleo, en la cual para conseguir un 
pequeño aumento de la inducción se precisa un gran incremento del campo, la permeabili- 
dad 4, disminuye notablemente y también L. En las bobinas que tienen entrehierro este 
efecto es menor porque la influencia de la reluctancia del hierro en la de todo el circuito 
magnético es asimismo menor. 

Normalmente las bobinas se diseñan con inducción de pico menor que la de saturación; 
no obstante, hay aplicaciones basadas en esta cualidad, como los reguladores con bobina sa- 
turable y los estabilizadores ferrorresonantes que se estudian en el Capítulo 11. 
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FicuRa 8-19 Relaciones entre el entrehierro geométrico normalizado 1, y el efectivo normalizado l,,, en núcleos con chapa El sin desperdicio 
con entrehierro en toda la culata (arriba) y en la rama central (abajo) válidas para apilamiento de 0,9 a 1,6 del ancho de la rama central. 
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El factor de calidad de una bobina (como se ha visto para el condensador) es el cociente 
entre la potencia reactiva manejada y la potencia activa disipada; da idea de cuánto se apro- 
xima al comportamiento ideal, es igual a la inversa de la tangente del ángulo de pérdidas y 
depende de la frecuencia de trabajo, del material del núcleo y del entrehierro. 

Las bobinas de potencia más pequeñas suelen tener factores de calidad superiores a 10, y 
es relativamente fácil conseguir para las restantes unos factores superiores a 20 eligiendo 
materiales de bajas pérdidas. 

La energía almacenada en un cierto instante por una bobina de inductancia L cuya inten- 
sidad es I vale : 

W=-LP (8.25) 
2 
la cual no puede variar instantáneamente, pues ello traería aparejado un impulso infinito de 
tensión según la Ecuación (8.13). Esta es, precisamente, la causa fundamental de las sobre- 
tensiones que aparecen en los circuitos y son debidas a las derivadas de intensidad excesiva- 
mente altas que tienen lugar en las inductancias discretas o parásitas. 

Cuando se diseña un circuito o se analiza su funcionamiento hay que dedicar preferente 
atención al comportamiento de sus bobinas. Muchos diseñadores noveles fracasan por no 
tener esto en cuenta, olvidando que el flujo o la intensidad de una bobina no pueden variar 
bruscamente, no vigilando sus di/dt en todos los instantes significativos del ciclo de opera- 
ción o no proporcionando un camino adecuado para su desenergización. A modo de ejemplo 
estudiemos un circuito simple como el de la Figura 8-20. 

En el instante inicial se satura el transistor (se desprecia su caída de tensión) y a la bobi- 
na se le aplica la tensión constante Uy. La intensidad evoluciona linealmente 


e Upt 

== ud (8.26) 
Es L 

En el instante £, se corta el transistor, siendo el valor de la intensidad en la bobina 


Ugt 30-10-10 * 


iL(t)= 1, = L 100-1073 ; (8.27) 
y la energía almacenada en ella 
1 100-10?-3? 
Wit,) o LI; = 0,45 J (8.28) 
la Transistor 
E saturado 


Transistor cortado 


L= 100 mH 


' 


FiGURA 8-20 Ejemplo de generación de un pico de tensión en una bobina con derivada de 
intensidad elevada. 
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En el mismo momento de cortar el transistor (se supone corte instantáneo) la intensi- 
dad circula (forzada por E) por el camino proporcionado por R ocasionando una caída 
up (t,) = HL, 

Tras t, la ecuación diferencial que define el circuito es (se desprecia la caída de tensión 
en el diodo cuando conduce) 


Lo (8.29) 
de 
con la condición de contorno iy (41) = 1, cuya solución es (véase el Apartado 1.5.1) 
0) =S L, el —R/LDXt=t1) (8.30) 


Se observa que la intensidad de la bobina, circulando por R, disminuye exponencial- 
mente con una constante de tiempo 7 = L/R. 
La tensión en el transistor en todo momento vale 


Uy = Uj — ur (8.31) 
cuyo mayor valor es 


Ur máx = Wr(t1) = Uy + RI, = 30 + 3R (8.32) 
T má Pp 


La importancia de R en la protección del transistor se desprende viendo la siguiente tabla. 


3.000.030 V 


3.030 V 


Tanra 8-4 Dependencia de la sobretensión ocasionada por el corte del transistor con carga 
inductiva de la Figura 8-20, respecto de la resistencia R de la red protectora. 


Para valores de R superiores a uno dado, el transistor resultaría destruido por no des- 
energizar convenientemente la bobina. 


8.4.2 Bobinas con núcleo de aire 


Pueden considerarse un caso particular de las bobinas con núcleo magnético con entre- 
hierro donde la línea magnética media 1 del núcleo es nula. El aire no presenta saturación. 
Por otra parte, el flujo no puede ser tan bien canalizado como en las bobinas con núcleo, 
cerrándose por el aire y los materiales circundantes, que pueden calentarse caso de ser 
metálicos y quedar sometidos a un campo y una frecuencia elevados. La longitud efectiva del 
entrehierro l,, que ahora es todo el circuito magnético, no es fácil de establecer, por lo que 
se prefiere calcular la bobina mediante fórmulas empíricas. 

Para bobinas de devanado cilíndrico de una capa, la inductancia está dada por (Fi- 
gura 8-21-a) 

0,3941r?N? 


E 8.33 
0r + 101" (8385) 


siendo 


r el radio en cm 
1 la longitud en cm 
N el número de espiras 


Cuando la inductancia a conseguir es superior a 100 4H, suele preferirse un devanado de 
varias capas. La inductancia es, en este caso (Figura 8-21-b), 


0,31512N? 


El PA 8.34 
e al 
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FIGURA 8-21 Bobinas cilíndricas con núcleo de aire. a) Con devanado de una capa. b) Con 
devanado de varias capas. 


siendo 


r el radio medio en cm 

L- la longitud en cm 

del espesor del devanado en cm 
N el número de espiras 


Las dos fórmulas anteriores son de aplicación directa cuando el problema es conocer la 
inductancia de una bobina construida. Para diseñar una bobina de inductancia dada L se re- 
quiere algún tanteo. En este caso es preferible iniciar el cálculo asignando valores a r, l y d 
según el espacio disponible y calcular N. Con este primer resultado y dependiendo de la 
sección del conductor a emplear (determinado por la intensidad y las pérdidas óhmicas ad- 
misibles) se comprueba si el devanado cabe en las dimensiones iniciales. Se retocan estas y 
así sucesivamente. 

A veces es útil conocer la inductancia de un conductor recto, que puede tener influencia 
en circuitos de frecuencia elevada o de conmutaciones muy rápidas. Viene dada por 


a 


41 
L=0,0046-1-log E = 075) pH (8.35) 
siendo 


lla longitud del conductor en cm 
d. el diámetro del conductor en cm 


Se supone en dicha fórmula que l es mucho mayor que d. En Electrónica de Potencia a 
frecuencias elevadas es necesario tener en cuenta las inductancias del cableado. Así, por 
ejemplo, un conductor de interconexión de 1 m de longitud y 1,5 cm de diámetro tiene, 
según la fórmula anterior, una inductancia de 1,1 1H. Si en él se interrumpe una intensidad 
de 400 A en 2 ps (tiempo típico de corte de un IGBT de potencia), con descenso lineal de la 
corriente, se tiene una derivada de intensidad de 200 A/us y originará en el conductor una 
tensión de 220 V que puede ocasionar algún problema. La inductancia parásita del cableado 
y de los transformadores supone un problema muy a tener en cuenta en convertidores con- 
mutados en alta frecuencia de más de 1 MVA. El estudio desde esta óptica de la distribución 
de las conexiones y de los devanados es primordial. 


8.5 TRANSFORMADORES 


Se estudiarán primero los transformadores con aislamiento galvánico. Cuando no es ne- 
cesario dicho aislamiento, el uso de autotransformadores puede significar un ahorro notable 
de peso, volumen y coste en los equipos de potencia. Por ello, vistas las leyes generales de 
los transformadores en el siguiente subapartado, se dedicará el siguiente a las leyes más es- 
pecíficas de los autotransformadores. 
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8.5.1 Transformadores de aislamiento monofásicos 


Un transformador en vacío, es decir, con su arrollamiento secundario abierto, se compor- 
ta como una bobina verificándose las siguientes relaciones (Figura 8-22) (se supone que no 
existen pérdidas y que todo el flujo se canaliza por el núcleo): 


di do 
Lua 2 ='N 8.36 
uy mgl di 1 de ( ) 
siendo iy, =4, la intensidad del devanado primario, la cual recibe el nombre de intensi- 


dad magnetizante en virtud de su función magnetizadora del núcleo. L,,., es la inductancia 
del devanado primario, llamada inductancia magnetizante. Normalmente el núcleo de los 
transformadores carece de entrehierro con el fin de que L,,,, tenga un valor muy alto (Ex- 
presión 8.20) y la intensidad magnetizante sea la menor posible. Hay, sin embargo, ocasiones 
especiales en que se requiere una inductancia determinada y es necesario adoptar un cierto 
entrehierro. Tal es el caso, por ejemplo, de algunos filtros de potencia en los que hay una 
bobina en paralelo con un transformador. Entonces no es preciso construir físicamente la 
bobina ya que puede integrarse en el transformador sin más que dar a este un adecuado 
entrehierro y redimensionar el conjunto. Otro caso se presenta, por ejemplo, en el circuito 
de Jones (Apartado 10.5.4), en el que la bobina con toma intermedia es en realidad un auto- 
transformador con entrehierro. ; 


e.- » —— 
... 

us N, € Na Ua 

——_—_—» 


FiGURA 8-22 Transformador monofásico de aislamiento con dos devanados. Símbolo. 


Puesto que un transformador en vacío se comporta como una bobina, es necesario (igual 
que se ha visto anteriormente para estas) tomar las máximas precauciones cuando se diseñan 
circuitos con transformadores, porque son una fuente posible de sobretensiones si no se 
adoptan las oportunas medidas. Por ello vamos a detenernos un poco más estudiando la mag- 
netización del núcleo. 

Supongamos ahora que se abre el arrollamiento primario y que se energiza el secundario 
produciendo el mismo flujo que anteriormente. Con los sentidos adoptados en la Figura 8-22 


se cumple 
dass d¿ 
a e (8.37) 
siendo dmga — lo: 
Dividiendo (8.36) por (8.37) se obtiene 
uy > en bel E N; (8 38) 
lo Erazo tmga N2 


Según la Expresión (8.20) cada inductancia magnetizante es proporcional al cuadrado del 
número de espiras de su devanado 


aso (8.39) 
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y sustituyendo en (8.38) tenemos 

img - Y (8.40) 
Dg2 N 1 
que expresa que para producir el mismo flujo deben entrar (o salir) ambas intensidades mag- 
netizantes por los terminales correspondientes, siendo el cociente de sus valores absolutos 
inversamente proporcional a la relación de transformación o, lo que es lo mismo, que la fm.m. 
(Ni) producida por cada devanado separadamente debe ser la misma. El signo menos se debe a 
que, con los terminales correspondientes elegidos y los sentidos de las intensidades adoptados, 
los efectos magnetizantes de las intensidados ¡,, ¿, € 1, a positivas son contrarios. 

Cuando se energiza un transformador, la intensidad magnetizante solo aparece en el de- 
vanado energizador (no obstante, hay ocasiones raras en que un devanado no energizador 
contribuye a la magnetización; véase la Sección 12.2); pero al desenergizarlo, dicha intensi- 
dad puede circular por el otro arrollamiento (u otros, si hay varios) dependiendo de la confi- 
guración del circuito. Como se ve, en un transformador la intensidad magnetizante de un 
devanado puede interrumpirse bruscamente con la condición de que sea transferida a otro 
(de acuerdo con la relación de transformación entre ambos). Lo importante aquí es que el 
flujo no se interrumpa. 


2 


FOTOGRAFÍA 8-22 Transformadores y bobinas para equipos electrónicos de potencia en cons- 
trucción. Cortesía de Valdepinto S.L. 


Volvamos al punto inicial en que estaba el transformador con su primario energizado y su 
secundario abierto. En la hipótesis que venimos considerando de que todo el flujo se canali- 
za por el núcleo (no hay flujo disperso) se verifica que u, = N,df/dt (relación que expresa 
la causa) y que Nodp/dt = uz (relación que expresa el efecto), por lo que 

4 N; 
Uy Na 


(8.41) 


Si ahora se conecta una carga al secundario, aparece en él una intensidad i, (véase la 
Figura 8-22), que produce una fm.m. de valor — Nai, (signo menos por salir ¿, por el termi- 
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nal correspondiente). Como el flujo no puede variar, porque según (8.36) solo depende de 
u,, la intensidad que pasaba por el primario (4, ,) aumenta instantáneamente de manera que 
el incremento de su fm.m. compense a la £m.m. producida por el secundario, Es decir, 


Niliy > e) = Naig =0 (8.42) 
de donde 
> bel Na 
$ E 8.43 
a Y (8.43) 


Multiplicando las Expresiones (8,41) y (8.43) se obtiene que 
ui, — Imgl) = Ulla > (8.44) 


que indica que la potencia instantánea entregada por el secundario es igual, magnetización 
aparte, a la que toma el primario y no es más que consecuencia de la ley de la conservación 
de la encrgía (seguimos considerando que no hay pérdidas). 

Como ejercicio complejo de comprensión”** de lo dicho hasta aquí, analicemos el circui- 
to de la Figura 8-23. El transformador tiene cuatro arrollamientos, dándose como dato, entre 
otros, la inductancia magnetizante de uno de ellos. Calculemos las inductancias magnetizan- 
tes de los otros (se supone que el material magnético trabaja en su zona lineal). Según la 
Expresión (8.39) 


No? a 
Ding? as Enel al =5:4=20 H (8.45) 
N. 2 
3 
Lia Ea (+) 5-16 =80 H (8.46) 
NN 
Na 
a bal le 5/16 = 312,5 mH (8.47) 


Durante los primeros 10 ms solo está cerrado IN] y se aplica a N, la tensión constante 
Uj¡ La intensidad magnetizante ¡,, según (8.36), crece linealmente hasta el instante t, en 
que vale 

Unst,  100-10-1079 


¿(e 0,2 A 8.48 
iy(t,) E 5 ( ) 


mgl 
y el valor del flujo es, según (8.14), 
Dmitri) 9: 0,2 
N, 100 


dt.) = 10 mWb (8.49) 
En el instante £, abre IN] a la vez que cierra IN2, transfiriéndose instantáneamente al 
segundo devanado la intensidad magnetizante ,(1,), que resulta ser, según (8.40), 


: E IN 100 
Dengalt1) pz inltr) => ix (ty) Na E 0,2 200 S 0,1 A (8.50) 


8-11 Puede considerarse la facilidad de seguimiento de este ejercicio como prueba del grado de comprensión de las leyes 
que rigen las bobinas y los transformadores. Sirve el mismo también para fijar conceptos. En el más que probable caso de que se 
encuentre alguna dificultad, el lector no debe desanimarse, sino insistir en la indagación de su contenido. Los autores confiesan 
que han necesitado bastante tiempo en el diseño de convertidores para llegar a una comprensión aceptable de estos componen- 
tes y poder expresar con pocas dudas las relaciones que los rigen en situaciones complicadas. También pueden considerarse . 
como ejercicio idóneo para la comprensión de los transformadores y bobinas, sobre todo en situaciones transitorias, los Aparta- 
dos 10.51 y 108,2. 
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Cerrado 


Abierto Abierto 


IN2 Cerrado Abierto 


INS Abierto Cerrado Abierto 


ING Abierto Cerrado 


ca R= 5002 
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100 V 


17,52 mWb 


t, = 10 ms t¿= 60 ms 


í,=100ms  t,= 108,76 ms 


FIGURA 8-23 Ejemplo complejo de la actuación de un transformador. - 


Esta intensidad magnetizante crece linealmente mientras IN2 está cerrado, alcanzando 
un valor final, según (8.37), 


Unolto = t 50-50-10? 
poltz 1) 01+ 


imealta) = imgall) + 20h, = 0,225 A (8.51) 
mg2 
y el flujo vale, según (8.14), 

Ebro tmeolt3)  20:0,225 

lt) Es mg2 ol 3) E EN 22,5 mWb (8.52) 
Na 200 
En 1, cierra IN3, apareciendo en la resistencia R la tensión del tercer arrollamiento 
(ta) = U, Bs = 100 v (8.53) 
Ulla B2 Na E 200 ¿ 


siendo la intensidad 


ualto) 100 
=-—=(,2 A 8.54 
R 500 050 


is(l) = 


la cual se mantiene hasta que abre IN2. Esta intensidad es compensada instantáneamente en 
el segundo devanado por otra que se superpone a la de magnetización y que vale 


j : oNz 400 
lo mi 0,2 2ñ0 7 0,4 A (8.55) 
2 


o sea 
i¿ = 0,4 + iso (8.56) 


En el intervalo 1, < + < tz el transformador se comporta como tal, es decir, transfirien- 
do energía de un arrollamiento a otro. En este intervalo la intensidad magnetizante se repre- 
senta con línea discontinua. 

Al abrir IN2, deja de aplicarse tensión externa al transformador. La tensión ug correspon- 
diente a U¡o desaparece instantáneamente y también la intensidad de 0,2 A del tercer deva- 
nado. No obstante, en el instante tz el flujo es de 22,5 mWb que no puede interrumpirse 
bruscamente so pena de producir un impulso infinito en la tensión de los arrollamientos. La 
energía almacenada por el transformador es 


1 E 20 -0,925? E 
Wít) == L (to) = == 0,506 J (8.57) 


9 mg2 Ing2 


la cual se va disipando en R pues IN3 está cerrado. El flujo inmediatamente antes de tz era 


producido por una intensidad ¿,,,, entrando por el terminal correspondiente; por consiguien- 


te, inmediatamente después de t,, ese flujo da lugar a una intensidad magnetizante en el 
tercer devanado que también entra por el terminal correspondiente. Se verifica (8.40) 


iltF)= iu salta ) N0295 2 - 01195 A (8.58) 
i NA a 
ag mea / y, 400 
Tras tz, la intensidad ¡iz evoluciona exponencialmente de manera similar al ejemplo visto 
anteriormente al estudiar las bobinas. Se tiene 
ill) = ist Je BlLnot 10 = 0,1125 e 74 60-1073)/0,160 (8.59 
y la constante de tiempo vale 


1 = Log /R = 80/500 = 160 ms (8.60 


Para el instante £, = 100 ms 


ist) = —0,11250 00060160 = — (08762 A (8.61 


En ese instante abre IN3 y cierra IN4, anulándose la intensidad magnetizante iz y trans- 
firiéndose instantáneamente al cuarto devanado entrando, igualmente, por el terminal co- 
rrespondiente. Se verifica 


tit, le t, 0,0 / a A 9 
ga Se Na 25 


y el flujo es 


Emgal =talta)l ES 0,3125 . 1,402 


17,52 mWb (8.63) 
Na 25 


Últ.) = 

La intensidad ¿, al pasar por el Zener produce una caída U., la cual se aplica inversa- 

mente al cuarto devanado hasta que se anula la intensidad. La energía que en £, está almace- 
nada en el transformador se va disipando en el diodo Zener. Se cumple 


dia 
Uy = En E (8.64) 
Integrando 
ER Ult —+ 
it) = ita) = 7 | uy dt = iglt,) + a (8.65) 
Amgd4 ta ¡e 
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El instante tz se halla con la condición ¿,(t5) = 0. Sustituyendo 


e (8.66) 
: 0,3125 j 
de donde 
tz = 108,76 ms (8.67) 


en el que se anula el flujo, quedando el núcleo desmagnetizado. 

La gráfica de la tensión u, se obtiene fácilmente sin más que tener en cuenta el número 
de espiras de los devanados. Las dos últimas gráficas de la Figura 8-23 cumplen la Relación 
(8.36). Por ejemplo, en el intervalo 1, < £ < 1, se verifica 


de 29,5 — 10 
===100 ===> 
di 60 — 10 

Obsérvese que el flujo evoluciona de manera continua desde el instante inicial hasta el final. 
Todas las intensidades del transformador son magnetizantes, excepto las rayadas en la figura. 

Cuando al primario de un transformador se le aplica una tensión alterna, Figura 8.24, la 
onda de flujo en el régimen estacionario está centrada, es decir, carece de componente con- 
tinua, de manera que en un semiperiodo se pasa de su valor de pico negativo a su valor de 
pico positivo, teniendo ambos el mismo valor absoluto, por lo que, según la Expresión (8.36), 


u =N, =925 V (8.68) 


1 plo+T2 
a IN | u dt (8.69) 
to 
siendo T el periodo y N el número de espiras del devanado. Por otro lado, se verifica 
6, = SB, (8.70) 
9 pto +T/2 
UA | u di (8.71) 
T t 
0 
f == WT Fe 5 U/U 1 (8.72) 


la sección transversal del núcleo magnético en m? 


la inducción de pico en T 
el valor medio de la tensión u en V 


S 

B 

U 

U el valor eficaz de la tensión u en V 
e 1 
Í 


la frecuencia en s— 
el factor de forma 


FIGURA 8-24 Ondas de tensión y de flujo en un transformador monofásico. 
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Sustituyendo se obtiene 
U =4f¡PfNSB, (8.73) 


que es la fórmula fundamental de diseño de un transformador. En la Tabla 1-1 se dan los 
factores de forma de diversas ondas periódicas. Los datos son U, f, f y B, y las incógnitas S 
y N. Elegido un núcleo magnético, se sustituye la sección $ y se despeja N. Como la intensi- 
dad eficaz del primario se conoce, se escoge un determinado diámetro de hilo con el que se 
calcula el área de ventana ocupada por las N espiras. Esta árca debe ser una fracción de toda 
el área de la ventana disponible (Ay = a:b en la Figura 8-22). Esta fracción es igual a 0,5 en 
el caso de un transformador monofásico con dos arrollamientos. El área de la ventana es, 
pues, proporcional a la intensidad eficaz del devanado y a su número de espiras 


A, =k,IN (8.74) 
De (8.73) se deduce que 
U = kNS (8.75) 


Dividiendo estas dos últimas relaciones 


NS pl 
+ = . a (8.76) 
es decir, 
ka 
dd, (8.77) 


1 


que expresa que la potencia aparente del transformador es proporcional al producto de 
áreas. Dos núcleos del mismo material, geométricamente distintos, pueden manejar la mis- 
ma potencia con tal de que tengan el mismo producto de áreas. 

Normalmente, los fabricantes de transformadores suelen dar en los catálogos sus poten- 
cias aparentes con onda de tensión senoidal. Por ello, para tener una idea del precio y tama- 
ño de un transformador que trabaje con otra forma de onda, interesa dar también la potencia 
que puede manejar con onda senoidal. 


FOTOGRAFÍA 8-23 Núcleo de ferrita y accesorios. Cortesía de Siemens-ARCOL. 
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En general, la potencia construida de un transformador de n devanados viene dada así: 


pS > UL + un (8.78) 
siendo U, el, (k= 1, 2, ..., n) la tensión y la intensidad eficaces para onda senoidal de cada 
arrollamiento. Esta potencia equivale a la manejada con onda senoidal por un transformador 
de aislamiento de dos devanados que tenga el mismo hierro y el mismo peso de cobre. 

El concepto de potencia construida es también aplicable a las bobinas con el fin de dar 
idea de su tamaño y su precio por comparación con los transformadores. Una bobina de in- 
ductancia L e intensidad eficaz ] maneja una potencia reactiva igual a U:1= LI-1= wLÉ 
en un único devanado y su potencia construida es, según (8.78), 


1 ES 
o (8.79) 
2 2 


puesto que su único arrollamiento ocupa toda el área de la ventana A,, mientras que en un 
transformador cada devanado ocupa la mitad. Así, con el núcleo y peso de cobre de una bo- 
bina para 100 V y 10 A a 50 Hz se podría realizar un transformador para 100 Y y 5 A, dando 
las mismas espiras en el primario y en el secundario que en la bobina, y con hilo de la mitad 
de sección. 

Por ejemplo, elijamos el núcleo de una bobina de 100 mH y 5 A trabajando a 50 Hz. Su 
potencia reactiva será 

oLÍÉ = 21 :50:0,1-5% = 785,4 VAr (8.80) 

y su potencia construida 


1 
P,= 7 7854 = 392,7 VA (8.81) 


es decir, la bobina deberá tener el mismo núcleo y el mismo cobre que un transformador de 
aislamiento de dos devanados de 392,7 VA de potencia nominal, que trabaje, igualmente, a 
50 Hz. Con estos dos valores no hay más que consultar los catálogos de transformadores y 
escoger el núcleo que corresponda. 

El factor de utilización (FU) de un transformador se define como el cociente entre la 
potencia activa que transmite y su potencia construida, y da una idea de su aprovechamien- 
to. Por ejemplo, para un transformador de dos devanados de un rectificador con un factor de 
potencia del primario de 0,9 y del secundario de 0,636 se tiene, según (8.78), 


1/P P 
Das + ——|=1,34P (8.82) 
; 210,9 0,636 
siendo P la potencia activa, con lo que 
P 1 : 
FU=-— = 0,745 (8.83) 
la trafo E? 134 


Los transformadores trabajan usualmente a inducciones de pico B,, inferiores a la de sa- 
turación. No obstante, hay aplicaciones que hacen trabajar al núcleo saturado, en las cuales 
se saca provecho de la casi constancia del flujo en esa zona, como es el caso de algunos esta- 
bilizadores de tensión, 

En la Figura 8-25 se da un circuito equivalente de un transformador de dos devanados. 
En paralelo con el primario del transformador ideal se coloca la inductancia magnetizante 
Lo, aer y la resistencia de pérdidas en el núcleo R,,,. La resistencia de cada devanado, R, y Ro, 
así como su inductancia de dispersión, Ly, y La (para tener en cuenta los flujos no concate- 
nados por ambos arrollamientos), se colocan en serie. Hay que hacer notar que, con la dispo- 
sición constructiva de la Figura 8-22, los flujos dispersos son muy elevados. Hay aplicaciones 
donde esto es ventajoso, e incluso otras en que entre el primario y el secundario se dispone 
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g, Ri Lar 3, Lao Ro_ 3, 


Ala 


e— 


Ficura 8-25 Uno de los posibles circuitos equivalentes de un transformador monofásico de 
aislamiento con dos devanados. 


de un shunt magnético para aumentar más todavía la dispersión, como ocurre en los estabili- 
zadores ferrorresonantes (Sección 11.4) y en la soldadura por resistencia (Sección 20.3). 

La dispersión del transformador de columnas de la Figura 8-22 se disminuye notable- 
mente devanando concéntricamente medio primario y medio secundario en cada columna. 
Una disminución aún mayor puede conseguirse entrelazando las capas o las espiras de am- 
bos arrollamientos [8-6]. 

En la Tabla 8-5 se da una serie de transformadores monofásicos precalculados con núcleo 
de chapas El de acero al silicio sin desperdicio. Para entrar en ella el usuario debe calcular 
antes la potencia de salida de todos los secundarios del transformador a construir, aplicando 
la Fórmula (8.78), y seleccionar en la tabla el transformador de potencia más próxima por 
exceso. A continuación debe calcular el número de espiras y la sección de los hilos de cada 
arrollamiento guiándose por los parámetros de las distintas columnas en la fila correspon- 
diente a la potencia elegida. 


8.5.2 Transformadores de aislamiento trifásicos 


Los transformadores trifásicos se comprenden bien uniendo tres monofásicos, como se ve 
en la Figura 8-26 (los devanados secundarios no se han representado por claridad). Los flu- 
jos, igual que las tensiones, están desfasados 120” entre sí. Por tanto, su suma es nula 


d+ + =0 (8.84) > 


con lo que se pueden eliminar las columnas de retorno para dar lugar a un núcleo de tres 
columnas. 

En algunos casos, como en ciertos inversores trifásicos (véase la Sección 16.5), se necesi- 
ta una cuarta columna para la circulación de los terceros armónicos de flujo que, obvia- 
mente, están los tres en fase y no se cancelan entre sí. 


$ 


3 


$» 
€ 


FiGuURA 8-26 Construcción de un transformador trifásico por adición y reducción de tres 
monofásicos. 
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Capítulo 8. Componentes pasivos de potencia 


Para cada fase de un transformador trifásico rigen las mismas leyes descritas para los 
transformadores monofásicos. 

En un transformador trifásico que no tenga devanados en V o en zigzag y donde todos 
trabajen continuamente, la potencia construida del transformador coincide con la potencia 
aparente de salida. En cambio, cuando los secundarios tienen devanados en Y o en zigzag, la 
potencia aparente de salida y la potencia aparente de los secundarios mantienen la misma 
relación que el módulo de la tensión de salida y la suma de los módulos de las tensiones 
secundarias. Estos transformadores se emplean para cancelar armónicos en convertidores de 
potencia (Apartado 12.5.2) y para equilibrar cargas, entre otras aplicaciones. 

En la Tabla 8-6 se da una serie de transformadores trifásicos precalculados con núcleo de 
chapas de acero al silicio y columna de sección rectangular. La ventana es relativamente pe- 
queña en relación con el núcleo y de poca altura, lo que propende hacia unidades compactas 
como suele convenir a su empleo en convertidores electrónicos de potencia. Rigen aquí las 
mismas sugerencias de empleo hechas para la Tabla 8-5. 


8.5.3 Autotransformadores 


Cuando no es necesario el aislamiento galvánico, un autotransformador resulta más pe- 
queño y barato que un transformador de aislamiento. En la Figura 8.27 se representan los 
esquemas de un autotransformador elevador y de otro reductor. 
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la 
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Conexión elevadora Conexión reductora b 


FIGURA 8-27 — Autotransformador en conexiones elevadora y reductora. 


Suponiendo un comportamiento ideal, en ambas conexiones se cumple (en valores efi- 


caces) 
UyUp =N,y/N¿ =r (8.85) 
Lylz = Ng/Na = Yr (8.86) 
Url, = Uplg =P, (8.87) 


siendo r la relación de espiras del devanado total al devanado común, y P,, la potencia nomi- 
nal o potencia de paso. 

La intensidad eficaz en el devanado común es I, — [, y la tensión eficaz en el devanado 
de extensión U, — Uy. 

La potencia construida es, Expresión (8.78), 


1 
a [Uy(Iz = 14) + (U, — Upa] (8.88) 
y teniendo en cuenta las relaciones anteriores 
le 
P.=P, (8.89) 
r 
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Capítulo 8. Componentes pasivos de potencia 
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Parte II. Componentes 


Como se ve, la potencia construida es tanto menor cuanto más se aproxima r a la unidad. 
En particular, para r= 1. la potencia construida es nula pues el autotransformador es inne- 
cesario. 

La potencia manejada por cada devanado es la misma. En efecto, la del común es, te- 
niendo en cuenta (8.87) para pasar de la segunda forma de la igualdad a la tercera, 


Un Iy UpLy Upla Una Unla (Ua Una (8.90) 


que coincide, según la última igualdad, con la del arrollamiento de extensión. Por ello, el 
área de ventana ocupada por cada uno será la mitad del área total de la ventana A,. 

Para ejercitar la exposición teórica, calculemos las magnitudes principales de un auto- 
transformador monofásico que tiene que alimentar una carga de 20 KVA y 400 V a partir de 
la red de 230 V. 

Se tiene 

P, = 20.000 VA 


( 
r = 400 V/230 V = 1,739 ( 

1, = 20.000 VA/400 V=50A (8.93 
IL, = 20.000 VA/230 V = 86,96 A ( 


El devanado común debe diseñarse para una tensión eficaz de 230 V y una intensidad 
eficaz de 86,96 A— 50 A = 36,96 A. Y el devanado de extensión para 400 V — 280 V = 170 V 
y 50 A. 

La potencia construida es, según (8.89), 


1,739 — 1 
P.= 20.000 VA —-— = 8.500 VA (8.95) 
1,739 


que es la potencia de un transformador de aislamiento construible con el mismo hierro y el 
mismo cobre. Su tamaño y coste, por tanto, se puede conocer inmediatamente consultando 


en un catálogo de transformadores de aislamiento uno monofásico de 8.500 VA. o parecida 
potencia. 


Para simular carga inductiva en laboratorio se desea construir una bobina con núcleo de hierro y 
..1 entrehierro en toda la culata que, conectada a una tensión de 230 V, 50 Hz, consuma 8 KVA reacti- 


vos con un factor de calidad superior a 30. El calentamiento sobre el ambiente sin refrigeración forzada será de 
unos 50*C. Se pide: 


1) Intensidad eficaz consumida. 

2) Potencia construida. 

3) Núcleo adecuado de acuerdo con la Tabla 8-5. 

4) Número de espiras y diámetro del hilo de cobre a emplear. 

5) Entrehierro efectivo y entrehierro geométrico. 

6) Pérdidas en el hierro y pérdidas en el cobre. Verificar el factor de calidad. 
“1D Puesto que se desea que la bobina conectada a una fuente de tensión de 230 V consuma 
- Solución . , s > 
AS 8 kVAr, la intensidad eficaz será 

1=8.000 VA/230 V = 34,78 A (8.96) 
2) La potencia construida, siguiendo la Expresión (8.78) particularizada para un devanado, es 
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PE 0pE. 
2 


z (230 V-34,78 A) = 4.000 VA (8.97) 


Capítulo 8. Componentes pasivos de potencia 


resultado que podría haberse deducido directamente del concepto de potencia construida, pues al mane- 
jarse la potencia en un único devanado, la potencia construida de una bobina es la mitad de la manejada. 
3) La Tabla 8-5 sugiere para 4.382 VA de potencia un núcleo El sin desperdicio de 240 x 200 x 100 mm 
(A x B x F). Se adopta por ligero exceso. 
4) Tomando la inducción de pico sugerida de 1,4 T en la tabla (14.000 Gauss, o 1,4 Teslas), el número de 
espiras por voltio es de 0,433, lo que exige un devanado de 


230 V 0,433 esp./V = 100 espiras (8.98) 


La Tabla 8-5 sugiere para la potencia de 4.382 VA una densidad de corriente en el devanado de cobre 
de 1,43 A/mm?, lo que exige utilizar conductor de sección 


(34,78 AJ/(1,43 A/mm?) = 24,3 mm? (8.99) 


que se puede implementar por ligero defecto con hilo de 5,5 mm de diámetro (23,76 mm). 
5) Se supone que la reluctancia del entrehierro que va a resultar es importante y que se puede emplear 
simplificadamente la Expresión (8.24). Despejando de ella el entrehierro efectivo se tiene 


7 lo =6 
a Nilo S 100-34,78-./2:1,257:10 


M0 1,4 T 


0,0044 m = 4,4 mm (8.100) 


que confirma el supuesto de entrehierro grande y justifica la fórmula simplificada empleada. 
Para deducir el entrehierro geométrico necesario mediante el diagrama de la Figura 8-18, calculemos 
el valor del entrehierro efectivo normalizado 


l,, = entrehierro efectivo/ancho rama central = 4,4 mm/80 mm = 0,055 (8.101) 


y con él, dicho diagrama da un entrehierro geométrico normalizado de 0,054, de modo que el entrehierro 
geométrico buscado es 


1, = 0,054: (ancho rama central) = 0,054 : 80 mm = 4,32 mm (8.102) 


Nótese que, debido a la dispersión de las líneas magnéticas en el entrehierro y consecuente reducción 
de su efectividad, es necesario interponer en el circuito magnético dos entrehierros de 4,32 mm para con- 
seguir el efecto de un entrehierro ideal (entrehierro efectivo) de 4,4 mm (recuérdese la Figura 8-17). 

6) Las pérdidas en el hierro las da la Tabla 8-5 y son de 50,4 W. Las indicadas por dicha tabla para el cobre, * 
de 61,7 W, también se pueden tomar en primera aproximación, pues el hilo elegido (23,76 mun?) es muy 
parecido al resultante con los datos de la tabla (24,3 mm?). Por lo tanto, se tienen unas pérdidas totales 
aproximadas de 

50,4 W + 61,7 W=.112,1 W (8.103) 


y el factor de calidad será, según la definición dada en el Apartado 8.4.1, 
factor de calidad = potencia reactiva manejada /potencia activa disipada =8.000/112,1 =71,36 — (8.104) 


que es mejor que el mínimo exigido de 30. 

La Tabla 8-5 está confeccionada para obtener un calentamiento sobre el ambiente de 50%C, que no 
hay que corregir en nuestro caso puesto que las pérdidas elegidas son prácticamente iguales a las supues- 
tas en la tabla. Por tanto, el calentamiento obtenido será muy parecido a los 50%C pedidos. 


== Se desea calcular, siguiendo las sugerencias de la Tabla 8-6, el núcleo y los devanados del auto- 

E transformador monolásico elevador del ejemplo numérico del final del Apartado 8.5.3 (Figura 8-27 

izquierda). Se compensará la caída de tensión con carga dando al devanado total un 2% más de espiras que las 
necesarias en vacío. Los datos y primeros resultados allí obtenidos se reseñan a continuación: 


Datos 
Potencia nominal = 20 KVA 
Tensión de entrada = 230 V 
Tensión de salida = 400 V 


Primeros resultados 
Intensidad de entrada = 86,96 A 
Intensidad de salida = 50 A 
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Tensión del devanado común = 230 V 
Intensidad del devanado común = 36,96 A 
Tensión del devanado de extensión = 170 V 
Intensidad del devanado de extensión = 50 A 
Potencia construida = 8.500 VA 


Se pide: 

1) Núcleo adecuado de acuerdo con la Tabla 8-6. 

2) Número de espiras y conductor de cobre a emplear en el devanado común. 

3) Número de espiras y conductor de cobre a emplear en el devanado de extensión. 

4) Pérdidas en el hierro, pérdidas en el cobre y pérdidas totales. 

5) Rendimiento a plena carga. 

6) Calentamiento. 

. Solución. | 1) La Tabla 8-6 indica para 8.267 VA un núcleo de 84 mm de ancho de columna, «a», y 84 mm de 
Panal apilamiento, «F». Se adopta por ligero defecto ante los 8.500 VA buscados. 

2) La tabla da para la inducción de 1,4 T, adecuada para este tipo de trabajo, 0,4904 espiras/voltio, luego el 

devanado común deberá tener un número de espiras 
Ny = 230 V 0,4904 esp/V = 112,8 esp (8.105) 
adoptándose 56 espiras para una columna y 57 para la otra, que suman 113. 

Puesto que el devanado común es el de menor intensidad se colocará en el interior de la ventana para 
facilitar la adaptación del conductor a la forma de la columna. La tabla propone para el devanado interior 
una densidad de corriente de 1,95 A/mm?, de modo que se necesitará para el devanado común, devanado 
en el interior, una sección de cobre de 

36.96 A/(1,95 A/mm?) = 18,95 mm? (8.106) 
realizable por ligero exceso con hilo de 5 mm de diámetro (19.63 mm). 
3) Para compensar la caída de tensión con carga en el grado especificado por el enunciado (añadiendo un 2% 
de espiras a las teóricas sin carga), las espiras totales deben ser 
Na = 113 esp (400 V/230 V) 1,02 = 200,45 esp (8.107) 
adoptándose 200 esp, por lo que el devanado de extensión deberá tener y 
Na 7 Ny = 200 esp — 113 esp = 87 esp (8.108) 
repartiéndose 43 esp en una columna y 44 esp en la otra, que se devanarán en el exterior, sobre el devana- 
do común sin que sea necesario hueco de ventilación entre ambos [espesor «e» de la cuña de separación, 
según la columna (19) de la tabla, nulo para el núcleo adoptado]. 

La tabla indica una densidad de corriente para el devanado externo de 2,62 A/mm?, por lo que el 
devanado de extensión deberá tener una sección de 

50 A/2,62 (A/mm”) = 19,08 mm? (8.109) 
también realizable por muy ligero exceso con hilo de 3 mm de diámetro (19,63 mm?) 

4) Las pérdidas en el hierro que da la tabla para el núcleo elegido, con 1,4 T de inducción de pico y con la 
calidad de chapa supuesta, son de 60,29 W, que no merece la pena retocar debido a que el número de 
espiras adoptado obligado por el redondeo (113 esp para Ny) es prácticamente igual al teórico 112,8 esp. 

Las pérdidas en el cobre dadas por la tabla son de 193,5 W, que tampoco merece la pena retocar 
porque la sección de devanados adoptada ha sido en ambos casos prácticamente igual a la teórica. Por 
tanto, se puede adoptar aproximadamente para las pérdidas totales los 253,8 W indicados en la tabla. 

5) Del cálculo anterior aproximado de pérdidas se deduce que el rendimiento a plena carga resistiva es, 
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también aproximadamente, de 
20.000 W/(20.000 W + 253,8 W) = 98,75% (8.110) 


y que las pérdidas suponen (253,8 W/20.000 W) 100 = 1,269% de la potencia nominal. 

Nótese que el rendimiento indicado en la tabla para el transformador de aislamiento de 8.267 VA utili- 
zado como base de cálculo es de 96,93% y que las pérdidas en porcentaje de la potencia nominal son 
(253,8 W/8.267 W) 100 = 3,07%. 
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Aunque las pérdidas en ambos casos (funcionando como autotransformador y funcionando con el mis- 
mo hierro y cobre como transformador de aislamiento) son prácticamente las mismas (253,8 W), expresa- 
das como porcentaje de la potencia nominal son para el autotransformador (1,269%) algo menos de la 
mitad que para el transformador (3,07%) porque la potencia nominal de aquel (20.000 VA) es algo mayor 
del doble de la potencia nominal de este (8.267 VA). 

Lo que se quiere resaltar es el hecho de que los autotransformadores presentan mejor rendimiento 
que los transformadores empleando los mismos materiales y técnicas de construcción, derivado de su me- 
nor tamaño, siendo la reducción de pérdidas proporcional a la reducción de potencia construida. En efec- 
to, podría haberse calculado el porcentaje de pérdidas del autotransformador de 20 kVA (1,269%) a partir 
del porcentaje de pérdidas del transformador de aislamiento de 8.267 VA de la tabla (3,07%) mediante la 
sencilla operación 

3,07% (P./P.,) = 3,07% (8.267 VA/20.000 VA) = 1,269% (8.111) 


tomando como potencia construida la de la tabla (8.267 VA). 
6) Puesto que, como se ha visto en 4), las pérdidas del autotransformador son prácticamente iguales a las de 
la tabla, también lo será el calentamiento resultante de 50%C supuesto para toda ella. 
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Comienza aquí la parte tercera de la obra, dedicada a las funciones básicas y sus topolo- 
Z gías. Se inicia con este capítulo dedicado a la función más sencilla, la de interrupción (aper- 
Capítulo tura y cierre) de un conductor perteneciente a un determinado circuito o sistema complejo 
eléctrico. La Electrónica de Potencia ha permitido, gracias a la baja caída de tensión en 
conducción que presentan los semiconductores y su razonablemente elevada tensión de 
bloqueo, idear interruptores sin partes móviles que, frente a los interruptores mecánicos 
tradicionales, consiguen un funcionamiento sin desgaste ni generación de chispas. La vida 
de estos interruptores. ya no se evalúa en términos de número de maniobras (como en los 
relés y contactores electromecánicos), que ahora no tiene límite, sino bajo los criterios de 
fiabilidad de todo circuito electrónico. 

En sucesivos capítulos, hasta el 18, se completan las demás funciones y topologías bási- 
cas organizadas en capítulos que siguen un cierto orden de complejidad (reguladores, ciclo- 

convertidores, rectificadores e inversores). 
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Parte III. Funciones básicas y t 


opologías 


9.1 CLASIFICACIÓN BÁSICA DE TOPOLOGÍAS DE INTERRUPTORES ESTÁTICOS 


Los interruptores estáticos propician el cierre (continuidad) y la apertura (interrupción) 
de la intensidad en un conductor eléctrico mediante semiconductores de potencia. Aten- 
diendo al tipo de circuito o sistema en que operan, los interruptores estáticos pueden divi- 
dirse en interruptores de c.c. e interruptores de c.a. Estos, a su vez, pueden ser mono o 
trifásicos. 

Según el dispositivo semiconductor de potencia que utilizan para efectuar la función cie- 
rre/apertura, los interruptores estáticos pueden clasificarse en dos grandes grupos: los de 
tiristores y los de transistores. De la mezcla de estas dos clasificaciones surgen cuatro tipos 
principales de interruptores estáticos. 

A su vez, los interruptores estáticos de c.a. con tiristores pueden ser de bloqueo natural 
aprovechando el paso por cero de la onda de intensidad, y de bloqueo forzado en cualquier 
instante de esta. En este segundo caso, son necesarios tiristores y componentes auxiliares de 
bloqueo para efectuar la apertura de los tiristores principales cuando se desee, ya que estos, 
a excepción de los GTO, no se bloquean con el mero control de su corriente de excitación. 
Los interruptores estáticos de c.c. con tiristores siempre necesitan componentes y tiristores 
auxiliares de bloqueo, pues en las cargas de c.c., salvo excepciones, no se produce el paso 
por cero espontáneo de la intensidad. 

Los interruptores con transistores se bloquean por mera retirada de la excitación del 
transistor, tanto en aplicaciones de c.c. como de c.a. Lo mismo ocurre si se emplean GTO, 
supuesto que se aplica a la puerta el impulso negativo de desexcitación apropiado. 

De lo anterior se deduce que a los interruptores estáticos puede aplicarse la clasificación 
presentada en la Tabla 9-1, que es la seguida para ordenar el presente capítulo: 


Por el circuito en que se insertan 


Interruptores estáticos 


Por el carácter del bloqueo 
del tiristor 


Por los componentes auxiliares 
de bloqueo 


Por el semiconductor que emplean 


Interruptores de c.c. 


Interruptores de c.a., mono 
y trifásicos 


Bloqueo por condensador paralelo 


Bloqueo con bobina en serie 
con la carga 


Con tiristores (excepto GTO) De bloqueo forzado 


Con transistores y GTO 


De bloqueo natural 


Con tiristores (excepto GTO) 


Bloqueo por condensador y bobina 
De bloqueo forzado 


Con transistores y GTO 
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TABLA 9-1 Clasificación básica de los interruptores estáticos. 
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9.2 INTERRUPTORES ESTÁTICOS. CARACTERÍSTICAS GENERALES 


Vienen dadas por su elemento básico: el semiconductor de potencia. La principal dife- 
rencia, y de la que se derivan todas las demás, entre los interruptores electromecánicos con- 
vencionales y los estáticos radica en la forma en que se efectúa el corte y el restablecimiento 
del circuito eléctrico. En los primeros el corte del circuito es real mediante un contacto 
metálico que se abre. Por el contrario, en los segundos no hay corte sino una verdadera in- 
serción de impedancia, que puede conseguirse casi instantáneamente porque no hay partes 
móviles. Las características que vienen aparejadas son las siguientes: 


a) No hay arco eléctrico y, por tanto, no hay ruido electromagnético generado por este 
concepto ni mayor desgaste. 

b) La actuación del interruptor es prácticamente instantánea: varios microsegundos pa- 
ra el cierre y varios microsegundos (en los de transistores) a algunas centenas de 
microsegundos (en los de tiristores con bloqueo forzado) para la apertura. La cone- 
xión puede efectuarse en cualquier punto de la onda de tensión y la desconexión en 
cualquier fase de la onda de intensidad o de cualquier otra variable. La apertura es 
tan rápida (en los de transistores y en los de tiristores con bloqueo forzado) que la 
intensidad apenas tiene tiempo de crecer, y en este sentido actúan como auténticos 
cortacircuitos ultrarrápidos. 

c) Contrariamente a los convencionales, la vida de los estáticos es independiente del 
número de maniobras y su frecuencia de actuación puede ser muy elevada (10 kHz). 

d) No producen ruido mecánico ni vibraciones y pueden emplearse en atmósferas ex- 
plosivas con alguna precaución adicional. 

e) La caída de tensión es de algo más de 1 V (mayor cuando se emplean IGBT o/y hay 
semiconductores en serie) y las pérdidas son mayores que en los convencionales. El 
volumen de radiadores es notable y se requiere buena circulación de aire. 

f) El consumo propio es mucho menor que en uno convencional. Por ejemplo, para el 
accionamiento de un interruptor con tiristores de 100 kVA no es necesaria más que 
una potencia de unos 50 W aplicada durante unos 50 us al comienzo de cada semici- 
clo si es de c.a. o ese mismo impulso único si es de c.c. 

e) Los de c.a. permiten una conexión gradual haciendo un control de fase en los prime- 
ros ciclos a fin de evitar las puntas de conexión cuando en la carga hay elementos 
magnéticos. Igualmente la apertura puede hacerse en un paso por cero de la intensi- 
dad para suprimir las sobretensiones causadas por las inductancias [L(di/d+)]. 

h) Son sensibles a las sobrecargas y requieren un cuidadoso diseño de los elementos 
limitadores y amortiguadores. 

1) El ruido eléctrico que producen es el natural asociado a los elevados valores du/dt y 
di/dt del circuito. 

j) Su mantenimiento es casi nulo; se requiere solamente personal semiespecializado 
para limpiezas ocasionales. No obstante, sus averías son más difíciles de localizar 
que en los convencionales. 


Posiblemente el mayor freno en el uso de los interruptores estáticos sea su costo, cada 
vez menor por la mejora de la tecnología y de la comercialización de los semiconductores de 
potencia. Dadas sus ventajas, cada día se vienen utilizando más, en competencia con los con- 
vencionales, además de su uso en las aplicaciones donde estos no pueden emplearse (como 
en el caso de atmósfera deflagrante). 

Primero estudiaremos los interruptores con tiristores y triacs y después con transistores. 
En ambos casos la característica que mejor define la adecuación de un semiconductor para 
realizar un interruptor estático es la relación existente entre la caída de tensión en conduc- 
ción (en saturación en el caso de los transistores) y la tensión que pueden soportar en blo- 
queo. Se ha llamado a esta relación factor de caída de tensión en la Tabla 3-1 dedicada a los 
transistores, alcanzando su mejor cifra, en torno a 0,0005, para los bipolares de silicio y los 
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él factor de caída de ten- 
sión de un semiconductor es 
una cifra de mérito que indica 
su idoneidad para realizar con- 
vertidores de potencia con 
buen rendimiento. En el caso 
de los interruptores estáticos, 
su complemento a uno da di- 
rectamente el rendimiento del 
equipo en condiciones ideales. 
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IGBT. En los tiristores, que tienen una caída de tensión de unos 2 V (véase el Apartado 4.3.2) 
con la intensidad máxima y se construyen para tensiones de bloqueo de hasta 5.000 V (8.000 V 
en los de disco, véase la Sección 5.6), dicho factor sería 0,0004, Como las pérdidas en blo- 
queo en ambos tipos de semiconductores de potencia son despreciables frente a las de con- 
ducción, el factor de caída de tensión indica también las pérdidas relativas ideales. Así, el 
rendimiento (en tanto por uno) de un interruptor simple de c.c. de gran potencia con el se- 
miconductor aprovechado al máximo sería aproximadamente el complemento a uno de dicho 
factor de caída de tensión, y por tanto llegaría a 0,9995 (o 99,95%) con transistores y a 0,9996 
(0 99,96%) con tiristores. Considérese, por ejemplo, en el esquema de la Figura 9-1, que con 
una tensión de fuente E = 3.000 V- y un tiristor con caída en conducción de 1,8 V, el factor 
de caída de tensión práctico sería (1,8 V/3.000 V) = 0,0006, y su rendimiento excluyendo 
otras pérdidas sería 


Potencia de salida (3.000 — 1,8)V +1 


(3.000 — 1,8)V 


1 carga 
TE Potencia de entrada 3.000 V- Loa 3.000 V 
18vV 
=—=1l]-=— factor de caída de tensión de T = 1 — 0,0006 = 0,9994 
3.000 V 


Aunque las pérdidas relativas en un diseño práctico (sobre todo por no aprovecharse el 
semiconductor hasta su máxima tensión y por existir pérdidas en otros componentes y en el 
control) pueden ser dos o tres veces superiores a las mínimas aquí consideradas, resultan en 
rendimientos prácticos del orden del 99,85%. Esta elevada cifra, que se reduce no obstante 
hasta un 95% o valores parecidos en circuitos de potencia más complejos que los simples 
interruptores (rectificadores, inversores, etc.), es un indicador del grado de excelencia que se 
alcanza en el manejo de la energía eléctrica mediante semiconductores de potencia. Puede 
ser mejorada en el futuro con el empleo de dispositivos de alta tensión, actualmente en desa- 
rrollo, basados en carburo de silicio, diamante y otros (véase el Apartado 6.4.3). 


9.3 INTERRUPTORES ESTÁTICOS DE C.C. CON TIRISTORES 


La intensidad siempre tiene el mismo sentido y para poder bloquear el tiristor principal 
es obligado recurrir a la conmutación forzada. Se necesita un circuito de bloqueo y un tiris- 
tor auxiliar al menos. 

Con objeto de evitar peligrosas sobretensiones cuando la carga es inductiva, que pueden 
ser dañinas para el propio interruptor, se acostumbra poner un diodo en antiparalelo con la 
carga como indica la Figura 9.1. El interruptor está abierto cuando T está bloqueado y se 
cierra mandando un impulso de disparo a su puerta. Bloqueando el tiristor —de la forma 
que se verá más adelante— se consigue de nuevo su apertura. 

Vamos a suponer que el bloqueo del tiristor se consigue instantáneamente. La forma de 
onda de su intensidad es i, y si el diodo D no existiera, el valor de su tensión en el instante 
de la apertura 1, sería 


5 diy 
ult.) = E — Ri(t,) al pa ) =.00 


: di, 
mesto que re O 
p q de . 


La presencia del diodo permite que en t, la intensidad de la carga siga circulando por él, 
razón por la que se llama diodo de circulación libre. Tras t, la intensidad decrece exponen- 
cialmente con una constante de tiempo 1 = E/R hasta anularse, en cuyo momento el diodo 
deja de conducir. Mientras D conduce es u= E +u,, y cuando deja de conducir es u = E. 
Gracias al diodo, por tanto, se evita la sobretensión en la carga. 

A continuación se estudian las configuraciones más representativas para conseguir el blo- 
queo del tiristor. 
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E+ up E 


FIGURA 9-1 Actuación del diodo de circulación libre en un interruptor estático de c.c. 


9.3.1 Bloqueo por condensador en paralelo 


Se llama así porque para el bloqueo del tiristor principal se emplea un condensador en 
paralelo. 

El circuito es el de la Figura 9.2. El tiristor principal es T, la carga inductiva —caso más 
frecuente en la práctica— está formada por R y L y el diodo de libre circulación es D. El 
circuito de bloqueo está formado por el condensador de c.a. C, por Al y por el tiristor auxi- 
liar T'. Se supone que la fuente de c.c. tiene una impedancia interna despreciable. La ten- 
sión e intensidad en la carga son u e i respectivamente. 

El interruptor funciona de la siguiente manera. El cierre se efectúa aplicando un impulso - 
de disparo a la puerta de T. Despreciando su caída de tensión, la intensidad de la carga en el 
régimen permanente es E/R y su tensión es E, la cual hace que se cargue C a través de la 
resistencia de baja potencia y alto valor óhmico Rl. 

Normalmente el interruptor permanece cerrado tras el primer impulso de disparo de T; 
no obstante, puede quedarse en vacío, con lo que se anularía su intensidad y T se bloquearía 
por bajar su intensidad por debajo del valor de mantenimiento. Para ovitar las aperturas in- 
controladas se recurre a: 


a) Mandar un tren de impulsos continuamente a la puerta de T. 

b) Mandar un impulso a la puerta de T cuando su tensión ánodo-cátodo supera un de- 
terminado nivel, por ejemplo 10 V. 

Cc) Aveces basta montar a la salida del interruptor una resistencia de drenaje en parale- 
lo asegurando una corriente superior a la de mantenimiento. 


Para abrir el interruptor se inhiben los impulsos de disparo de T y se manda un impulso 
a la puerta del tiristor anxiliar, el cual se ceba porque estaba polarizado directamente por la 
tensión del condensador: E. Tan pronto como T' entra en conducción la tensión de C se 
aplica inversamente a T, que se bloquea. La intensidad de la carga se transfiere instantánea- 
mente de T a T' y, como el condensador queda en serie, llega un momento en que la intensi- 
dad se anula y T' se bloquea de forma natural por falta de corriente de mantenimiento. R1 ha 
de ser tal que E/R1 sea menor que esa corriente de mantenimiento. 

Para el análisis de la apertura se va a suponer caída nula en los semiconductores en con- 
ducción y, dada la pequeña duración del transitorio, puede despreciarse R1 y suponerse que 
la intensidad en la carga no varía en los primeros instantes por la presencia de L. 
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y, 


ir 
Intervalo 1:0 < f < t, 


lb 


Intervalo 2: t) < t 
FIGURA 9-2 Interruptor estático de c.c. con bloqueo por condensador en paralelo. 


Intervalo 1: 0 <1t < t, 


El disparo de T' se efectúa en el instante inicial. La intensidad E/R de la cargá se fuerza a 
través de C cuya tensión evoluciona así: 


le E 
cu. =E | dt =E t (9.1) 


l 
Ur = uo ag) 


y el tiempo de bloqueo que el circuito presenta al tiristor principal —que es el tiempo en 
que su tensión es negativa— se halla con la condición u. = 0, o sea (Figura 9-2) 


pen elar 


La tensión de T es 


que debe ser mayor que el tiempo propio de apagado del tiristor t.. 
El bloqueo se consigue por fuente inversa de tensión (bloqueo FIT, Apartado 5.5.1). 
Interesa hallar el valor mínimo de t,, que deberá seguir siendo mayor que t,. Si la inten- 
sidad de carga máxima es 1,,,, se verifica 


E E 
Dnáx = py t, Gs > UN 
Bonn máx 
El valor que se precisa de condensador de conmutación es 
I máx da 
c> e (9.2) 
E 
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-——Elintervalo l acaba cuando u¿= —E en que D se polariza directamente y pasa a dar 
la intensidad de la carga. De la Expresión (9.1) 


E 
=E=E=-=>t, dedonde  t,=2CR 
CR 


Intervalo 2: ty, <t 


Empieza cuando D entra en conducción cortocircuitando la carga cuya intensidad dismi- 
nuye exponencialmente con la constante 1, = L/R. En t, la intensidad en T' se anula, puesto 
que u, = —E, y se bloquea de forma natural. El condensador se descarga muy lentamente 
—con la constante de tiempo t, = R1-C— a través de R1 y D. El intervalo acaba cuando 
se cierra de nuevo el interruptor. 

En la Figura 9-2 se dan las principales formas de onda, con las que pueden elegirse los 
semiconductores: 


a) T debe poder soportar la tensión de la fuente y la intensidad máxima 1,,,¿,. Su du/d£ 
tiene un valor muy bajo. Conviene que T sea del tipo rápido, para que t, sea peque- 
ño y también C. 

b) T' debe soportar la tensión E, y la intensidad de la carga solo durante el tiempo t,. 
Como t, es tan pequeño (normalmente menor de 100 Ls), no hace falta disipador 
para T”. Su di/dt es muy alta para t = 0. Es conveniente limitar este valor intercalan- 
do una pequeña bobina de núcleo de aire en serie con el tiristor. 

c) D ha de soportar la tensión 2E, puesto que con el disparo de T' la tensión del con- 
densador se suma a la de la fuente. Debe conducir tan solo la intensidad exponencial 
decreciente, que tiene una corta duración. 


9.3.2 Bloqueo con bobina en serie con la carga 


La configuración que se va a tratar es la de la Figura 9-3, que es como la del apartado 
anterior pero con El y D1 añadidos. Para su estudio se harán también las mismas hipótesis y 
además que Ll no tiene pérdidas. , 

El interruptor se cierra disparando T. Establecido el régimen estacionario, la intensidad 
por Ll es constante y su caída de tensión es nula. El condensador se carga a la tensión E a 
través de Rl. 

Para la apertura se dispara T'; la tensión de € se aplica inversamente a T que deja de 
conducir. El condensador se descarga resonantemente a través de Dl, £l y T'. Cuando D1 
deja de conducir, el condensador está cargado a la tensión — E y D2 se polariza directa- 
mente; la tensión de la carga es cero. La intensidad que circula por Ll sigue cargando más 
negativamente a C a través de T', la carga y la fuente y, cuando esta intensidad se anula, T” 
se bloquea. Finalmente, la energía almacenada en la inductancia de la carga se disipa en R a 
través de D2 dando lugar a una intensidad exponencial. 

Este circuito elimina el pico inicial de tensión en la carga producido por el circuito estu- 
diado en el apartado anterior. 

Análisis de la apertura: 


Intervalo 1: 0 <t<t, 


En el instante inicial se dispara T' y se bloquea T. En el esquema equivalente (Figura 9-3) 
se tiene 40) = E, ip(0) = E/R y sustituyendo en las Ecuaciones (1.41) y (1.45) tenemos 


bt =E E sen s S s a 

E e A eS 
u pa sen E FE cos a 

, CR LIC E 
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Intervalo 2: t, < t < ty 


a: 


e 

FOTOGRAFÍA 9-1 Intensidad resonante interna 
para bloqueo en un interruptor estático de c.c. Intervalo 3: £z < t 
similar al de la Figura 9-3. [9-1] 


FiGURA 9-3 Interruptor estático de c.c. bloqueado con bobina en serie con la carga.” 


El tiempo de bloqueo del circuito viene dado por el instante en que la tensión de T se 


anula 
0) e)=0 LLE vil e 
Unity Una) = 4 = sen COS 5 == 
O, = 5G 
de donde 
mm C 
t, =t¡=yL1C arctgR | 
L1 
Para hallar el tiempo de bloqueo mínimo hay que sustituir R por su valor mínimo 
S= E 
mín Le 
y queda 
h= /LIC arct a (9.4) 
b arc tg y. Ll ó 


El bloqueo se consigue por fuente inversa de tensión (bloqueo FIT, Apartado 5.5.2). 

Además de esta condición (9.4), los valores de Ll y C pueden cumplir otra, como puede 
ser que el costo del conjunto L1-C sea mínimo, que la energía reactiva manejada por L1-C 
sea mínima, etc. Hagamos, por ejemplo, 


C 
E |—=151 


á 9.5 
7 (95) 
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Igualando el tiempo de bloqueo al tiempo propio de apagado del tiristor, la Ecua- 
ción (9.5) queda 
E, = JLiCarctgL5 = LIC 


que con (9.5) da 


tax 
C=15 
LE (9.6) 
Ll = 0,66 S 


con las cuales se hallan los componentes de bloqueo. El intervalo acaba cuando DI deja de 
conducir. El instante t, se halla con la condición 


OS E E to E lao. 
ipilta) = ip (to) De . TA cos a !) 0 (9.7) 


es decir, 
C 


R E 
sen 
El 21 /1AC 


de donde elevando al cuadrado y despejando se obtiene 


ba 2R,/LIC e 
= sen == a 
, a CAGA 

De la Expresión (9.7) el valor de la intensidad en T' es ipp(ta) = E/R, o sea el mismo 
valor que al principio del intervalo. La energía almacenada por Ll (1/2+L1-47,) es la mis- 
ma al final que al principio del intervalo; por lo tanto, como se han supuesto pérdidas nulas, 
la energía almacenada por el condensador (1/2-C-u¿) será igual al final del intervalo que 
al principio. Así pues, |ucíta)| = E, y siguiendo la evolución de 4, mediante (9.3) se obtiene 
un valor negativo, es decir, 

uclta) = E 


Como durante este intervalo conduce DI, la tensión de salida iguala a la de la fuente. 


Intervalo 2: t, <t < tz 


Véase el esquema equivalente. Supongamos por un instante que D2 no conduce. La 
intensidad que solicita la carga, E/R, pasaría por Ll haciendo que su caída [L1(di, ,/di)] 
sea nula y cargando más negativamente el condensador. Sería u=u¿+E<0, ya que 
u, < —E, y el diodo de circulación libre conduciría. Las condiciones iniciales del intervalo 
vienen dadas por los valores finales del intervalo anterior. 

E 
=> 
lla, R 
Uclta) = E 


Sustituyendo en las Ecuaciones (1.41) y (1.45), se tiene 


Ett 
1 — COS 
otto e 
O 
UG AAC sen JC 
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Los interruptores estáticos 
con transistores resultan atrac- 
tivos por su simplicidad, ya 
que no necesitan componentes 
auxiliares de bloqueo. 

En aplicaciones de hasta 100 
V y 20 A tienen ventaja los 
FET y los bipolares Darling- 
ton. Para mayores tensiones y/o 
corrientes, son preferibles los 
IGBT. 
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que están representadas en la Figura 9.3. Obsérvese que aparece la diferencia (t— to). Ello 
es debido a que el intervalo empieza en t,. 


El intervalo acaba cuando ¿.. = 0, es decir, se cumple que 
n= 
hos y 


Para mantener la intensidad de la carga, que es forzada por £, la intensidad del diodo 
D2 es 


Intervalo 3: ty <t 


Cuando i, =0, se bloquea T' y la carga sigue cortocircuitada a través de D2. La inten- 
sidad disminuye exponencialmente con la constante de tiempo 1 = E/R. El condensador se 
descarga lentamente por Rl y D£. 


9.4 INTERRUPTORES ESTÁTICOS DE C.C. CON TRANSISTORES 


La evolución de los transistores hacia grandes potencias, sobre todo en la modalidad de 
bipolares (o de unión) en montaje Darlington y de IGBT, obliga al estudio del diseño de los 
interruptores estáticos con transistor. Su uso presenta la ventaja de facilitar el bloqueo, sin 
más que proceder a la desexcitación del transistor, y empleando siempre las redes o elemen- 
tos protectores necesarios para reducir las sobretensiones. 

Los interruptores de c.c. con transistores tienen un esquema similar al de la Figura 9.1 
en el que el tiristor T se sustituye por un transistor de potencia. Con carga resistiva pura no 
es necesario el diodo de libre circulación. Si la carga lo admite, es preferible conectar el 
transistor al negativo de la fuente de alimentación para poder utilizar transistores de unión 
NÉN, o bien FET o IGBT canal N, y controlarlos con más facilidad. La Figura 3-8, aunque 
hecha para describir circuitos de protección de transistores durante la conmutación, repre- 
senta de hecho un interruptor estático de c.c. con transistor de unión NPN y tres modalida- 
des de protección. Por otra parte, los circuitos de excitación apropiados a cada tipo de tran- 
sistor se han explicado en las Secciones 3.2.5, 3.3.3 y 3.4.3, con lo que los interruptores 
estáticos con transistores quedan así implícitamente explicados. 

En el automóvil es cada vez más usual el control de encendido, relés, luces, motores 
eléctricos, ete., con este tipo de interruptores. Los fabricantes de semiconductores han desa- 
rrollado algunos transistores especialmente para esta aplicación que, por su bajo precio, pue- 
den ser ventajosamente empleados en otras aplicaciones. Destacan los transistores de unión 
en montaje Darlington con diodo en antiparalelo en el rango de 10 a 25 A, 400 V y los FET 
de baja caída de tensión de 10 a 40 A, 100 V. 


9.5 INTERRUPTORES ESTÁTICOS DE C.A. CON TIRISTORES 


En ellos la intensidad cambia de sentido forzada por la fuente de alimentación de c.a. La 
apertura del interruptor puede conseguirse de dos maneras: 


a) De un modo natural en un paso por cero de la intensidad. Para ello solo es necesario 
inhibir los impulsos de disparo de los tiristores principales. 

b) De un modo forzado. Puede tener lugar en cualquier fase de la onda de intensidad y 
son necesarios componentes adicionales para el bloqueo de los tiristores principales. 


En los apartados siguientes se estudian ambas formas de apertura. 


Capítulo 9. Interruptores estáticos 


9.5.1 Interruptores monofásicos de bloqueo natural 


Como no son necesarios componentes adicionales para el bloqueo, resultan más simples 
y menos costosos que los de bloqueo forzado. El tiempo de apertura máximo viene dado por 
el semiperiodo de la onda alterna. En efecto, si la orden de apertura se da inmediatamente 
tras un paso por cero de la intensidad, hay que esperar al siguiente paso por cero para que el 
tiristor que está conduciendo se bloquee de forma natural. 

Veamos las configuraciones más representativas. 


Circuito con tiristores en antiparalelo 


El esquema se da en la Figura 9.4. Ambos tiristores, Tl y T2, son principales. El cátodo 
de uno está conectado al ánodo del otro. La carga se supone inductiva, que es lo más fre- 
cuente en la práctica, y está compuesta por R y E. 

El interruptor se cierra enviando impulsos de disparo a las puertas de Tl y T2. En este 
estado la caída de tensión que produce es muy pequeña —en la figura se ha exagerado deli- 
beradamente— y se verifica que u = e. La intensidad está retrasada respecto de la tensión 
un ángulo q = arctewL/R, siendo « la pulsación de la fuente, y este retraso impone cier- 
tas condiciones a los impulsos de disparo. En efecto, mientras un tiristor conduce, su caída 
de tensión polariza inversamente al otro, el cual solamente puede cebarse cuando aquel deja 
de conducir. Por consiguiente, en la puerta de cada tiristor debe haber impulso de disparo 
en el instante en que el otro deja de conducir, y para conseguir esto puede recurrirse a los 
siguientes procedimientos: 


a) Mandar una señal continua a ambas puertas. 
b) Enviar a ellas sendos trenes de impulsos permanentes de alta frecuencia. Con este 
método las pérdidas en la puerta son menores. Véase la Fotografía 5.1. 


Señales 
puerta T1 


T 
Señales ! 
puerta T2 ! 


FiGURA 9-4 Interruptor de c.a. con tiristores en antiparalelo. 
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c) Mandar a la puerta de cada tiristor un impulso generado al iniciarse su correspon- 

diente semionda de tensión y de duración mayor que d,,:./. Este es el procedi- 
miento empleado en la Figura 9.4. En £, se inicia la semionda que hará entrar en 
conducción a T2 y en ese instante se genera el impulso de su puerta. En t, todavía 


hay impulso y el tiristor T2 puede cebarse. 


Para la apertura del interruptor se anulan los impulsos de disparo de las puertas. En la 
figura la orden de abrir se da en el instante l¿ mientras conduce Tl. El tiristor sigue condu- 
ciendo hasta t¿ en que se anula su intensidad, y TA sigue bloqueado por carecer de disparo 
en su puerta. Como a partir de t¿ la intensidad es cero, también lo es la tensión de la carga, y 
la tensión de la fuente aparece en los tiristores. El tiempo de bloqueo para Tl viene dado 
por t, — ty, que supera con mucho a su tiempo propio de apagado. Por ello los tiristores 
pueden ser del tipo normal, no rápido. 

La máxima tensión que deben soportar los tiristores es la de pico de la fuente E,. La 
intensidad eficaz por cada uno viene dada por Ly =1.¿ 1/2 y la media por Ly, =1,,/2 y 
el factor de forma es 


f=>>= L57 : (9.9) 


Con objeto de rebajar el elevado valor de du/df en la apertura —obsérvese la gran du/dt 
a que está sometido T2 en t¿— hay que montar en paralelo con los tiristores una red amorti- 
guadora RC. 

La protección contra sobrecargas y cortocircuitos se lleva a cabo colocando una pequeña 
inductancia en serie con la carga. 


Circuito con triac 


Es idéntico al interruptor anterior sin más que sustituir la pareja de tiristores por un triac 
o un alternistor. Este circuito tiene gran aplicación para potencias bajas y medias y frecuen- 
cias bajas: hasta unos 25 kVA y unos 400 Hz, respectivamente. 

Para las cargas inductivas el bloqueo se hace más difícil y es necesario disponer una red 
RC en paralelo con el triac para evitar disparos incontrolados por du/dt. En casos críticos es 
recomendable usar alternistores. 


Circuito con tiristores con cátodo común 


Su esquema se da en la Figura 9-5. Tiene la particularidad de que ambos cátodos están al 
mismo potencial, lo que hace que pueda aplicarse la misma señal de mando a las dos puertas. 


T1 T2 
lÍ 
> 
R 
D1 D2 
e Carga 
(E 


FIGURA 9-5 Interruptor con tiristores con cátodo común. 


La semionda positiva de i es conducida por T1 y D2 y la negativa circula por T2 y Dl. 
Resulta así que la caída de tensión que produce el interruptor es la correspondiente a dos 
semiconductores, mayor, por tanto, que en los circuitos anteriores. Igualmente las pérdidas 
son Mayores. 
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Circuito con un solo tiristor 


Consta de un tiristor y cuatro diodos (Figura 9-6). La semionda positiva de ¿ es conducida 
por DI, T y DA, y la negativa por D3, T, D2. La caída de tensión en el interruptor resulta 
incrementada en la correspondiente a un diodo respecto del circuito visto anteriormente, 
aumentando por tanto en la misma proporción las pérdidas por conducción. 

Este tipo de interruptor solo es aplicable cuando el factor de potencia de la carga es la 
¡idad o próximo a ella. Ello se debe al hecho de que la intensidad por T es la de la carga 
rectificada. Con carga inductiva, al anularse la intensidad se aplica una tensión positiva al 
tiristor: supongamos que poco antes de £, se inhiben los impulsos de puerta, en ese instante 
la corriente se hace cero y la tensión en el tiristor sube bruscamente al valor |e(t,)|. Como no 
ha habido tiempo de limpiar la pastilla semiconductora de portadores, T no se bloquea y 
continúa conduciendo permanentemente sin señal en la puerta. 


FIGURA 9-6 Interruptor de c.a. con un solo tiristor. 


9.5.2 Interruptores trifásicos de bloqueo natural 


En general un interruptor. trifásico puede formarse montando en cada fase activa un 
interruptor monofásico. Eso es lo que se ha hecho en la Figura 9.7 en que se dispone de 
neutro. Se ha supuesto el caso de carga equilibrada. La conducción de cada tiristor se ha 
indicado debajo de las formas de onda de las intensidades: cada uno conduce una semionda. 

La orden de apertura se da en el instante t, y todas las señales de disparo se inhiben. Los 
semiconductores que en ese instante estaban conduciendo se van bloqueando conforme se 
anulan sus respectivas intensidades. Tras el primer paso por cero aparece intensidad en el 
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FiGuRA 9-7 Interruptor trifásico de bloqueo natural con neutro. 
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D3 


neutro. Al igual que en los monofásicos, el tiempo de apertura máximo viene dado por el 
semiperiodo de la onda. 

Cuando no es necesario el neutro o no se dispone de él, son varias las configuraciones 
posibles, de las cuales las más importantes se ven a continuación. 


Circuito con diodo y tiristor en antiparalelo 


Respecto de la vista anteriormente, en esta configuración puede sustituirse un tiristor de 
cada fase por un diodo, tal como se indica en la Figura 9-8, gracias a la condición de que la 
suma de las tres intensidades de línea es cero cuando no existe conductor neutro. Mante- 
niendo los tiristores bloqueados no es posible circulación alguna de intensidad, puesto que la 
que en una fase circule por un diodo, en las otras (o solo en una) ha de pasar por un tiristor. 

En el instante t, se da la orden de apertura y en £, se anula ¡z. Tras £, se verifica que 
ig = — 47 y ambas intensidades se anulan a la vez. 


11 
PA PES PEA 
Doo Dds qe pi 


FIGURA 9-8 Interruptor trifásico de bloqueo natural sin neutro con diodo y tiristor en antiparalelo. 
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Circuito para carga en triángulo 


Los semiconductores pueden disponerse en serie con cada fase de carga (Figura 9-9), en 
la cual han de poder bloquear la intensidad en ambos sentidos. Tiene el inconveniente de 
que con el interruptor abierto la carga está sometida a los potenciales de la fuente de alimen- 
tación. 


T 


FIGURA 9-9 Interruptor trifásico de bloqueo natural con carga en triángulo. 


Capítulo 9. Interruptores estáticos 


Circuito con tres tiristores en el punto neutro 


Con la carga en estrella puede adoptarse la configuración de la Figura 9-10 en que el 
interruptor solo consta de tres tiristores. Cuando está abierto, los tiristores están bloqueados 
y la máxima tensión que han de soportar es la de línea. Al activar sus puertas el interruptor 
se cierra y se verifican las siguientes relaciones. Por una parte, 


po 0 (9.10) 


que viene a significar la imposibilidad de conducción simultánea de los tres tiristores. En 
efecto, supongamos que conducen T2 y T3 y que cada uno produce una caída de 1,5 V. Se- 
gún (9.10), q, = 3 V y el tiristor Tl está inversamente polarizado y no puede conducir. 


Carga 


FIGURA 9-10 Interruptor trifásico con tiristores en el punto neutro de la carga. 


Por otra parte, ' 
ig = by — Ha 
ig = byo — bra (9.11) 
br = t13 > br 
Con estas relaciones ya se puede deducir la forma de onda de la intensidad en cada tiris- 
tor. Por ejemplo, para el instante ¿, se cumple que 
in>0 
ig <0 
ip <0 
y según (9.11) 
tu > tro 
ba <tr3 
Lig <br 
de las que se deduce que el menor valor de las tres lo tiene 2. Como según (9.10) los tres 
tiristores no pueden conducir a la vez, se concluye que iy2(lp) = 0. Sustituyendo en (9.11) 
¿qy(tp) = inlto) 
inalto) = —islto) 
Las formas de onda se hallan procediendo de la misma manera para el resto de los 
puntos. 
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La intensidad media por cada tiristor es 


2 pT/3 
1 | 1, sen ot dt = 0,478 1, 


ER 21 1/8 /1  cos20t 
== LB sen? wt dt 4 di 
T p T 2 2 


I= 0,6321, 


y la eficaz 


de donde 


El factor de forma vale 
ll 
fi===132 (9.12) 
LE 

Comparando (9.12) con (9.9) se deduce que con esta configuración los tiristores trabajan 
con mejor factor de forma que en el caso de emplear dos tiristores en antiparalelo en cada 
fase. 

En el instante £, se da la orden de apertura y al llegar a t, se bloquea T3. Desde este 
momento hasta la apertura total en t, solo conduce Tl y se cumple ip = —ip. Este 
interruptor presenta la gran ventaja de necesitar un bajo número de componentes y de apro- 
vecharlos bien. Su inconveniente es que, cuando está abierto, la carga se queda sometida a 
los potenciales del generador. Por tanto, es muy adecuado para cargas con terminales no 
accesibles al usuario. 


9.5.3 Interruptores de c.a. de bloqueo forzado 


Los interruptores estáticos de c.a. de bloqueo natural son los más utilizados; no obstante, 
hay aplicaciones en que no puede esperarse al paso natural por cero de la intensidad para 
efectuar la apertura y hay que recurrir al bloqueo forzado. 

Las configuraciones empleadas son las vistas anteriormente, pero añadiendo los elemen- 
tos de bloqueo, que generalmente consisten para cada tiristor principal en una bobina, un 
condensador —con su correspondiente circuito de carga— y un liristor auxiliar. Así, el cir- 
cuito de la Figura 9-4 se transforma en el de la Figura 9-11-a. En paralelo con cada tiristor 
principal se ha montado su circuito de bloqueo. Para proceder a la apertura del interruptor 
se necesita conocer cuál de los dos tiristores principales está conduciendo. Si lo hace T1 hay 
que disparar Tl', y si es T2 hay que disparar T2”. A la vez que se generan los impulsos del 
tiristor auxiliar hay que inhibir los de los tiristores principales. La necesidad de conocer qué 
tiristor principal está conduciendo hace que el circuito de mando se complique notable- 
mente y que la fiabilidad disminuya. Cada condensador se carga a una tensión determinada 
con la polaridad conveniente —el signo «+» de la figura indica la placa cargada a mayor 
potencial— a expensas del generador mediante un transformador y un rectificador. Dada su 
relativamente alta impedancia de salida estas fuentes de carga no influyen en la conmutación 
por la pequeña duración de esta. 

Supongamos que conducía Tl. Al disparar T1' se genera una onda de intensidad resonan- 
te a través de Cl, El, T1' y T1. El pico de esta onda ha de superar el valor de intensidad a 
cortar, I. La onda resonante (Figura 9-11-b, iy.) crece según una onda senoidal hasta que 
iguala a esa intensidad en el instante £,, momento en que la intensidad en Tl se anula y toda 
la intensidad de carga la da la rama de bloqueo. 

A partir de t, el esquema equivalente es el representado en la parte c) de la Figura 9-11 
y puede resolverse según las Ecuaciones (1.41) y (1.45), siendo los valores iniciales u¿(t,) 
€ iqy(t,) = 1. Dada la pequeña duración de la conmutación puede suponerse la tensión del 
generador constante (su valor se halla según la fase en la que se mandó la apertura). El análi- 
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c) 


FIGURA 9-11 Interruptor de c.a. monofásico de bloqueo forzado. a) Esquema. b) Evolución de 
las variables. c) Circuito equivalente a partir de £,. 


sis no se hace porque es similar al visto para los interruptores estáticos de c.c. La apertura se 
produce cuando la intensidad ¿, se anula, instante t,. El proceso de bloqueo que se ha pro- 
ducido es del tipo FIT. En la Fotografía 9-2 puede verse la extinción de la tensión en la 
carga de un interruptor estático de este tipo. 

A su vez, el circuito de la Figura 9-5 se transforma en el de la Figura 9-12-a. Solo hay 
un tiristor auxiliar y su mando es muy simple. Es, por tanto, más fiable que el anterior. Al 
disparar T' se generan sendas ondas resonantes, una a través de TI-DI y otra a través de 
T2-D2. Tras anularse la intensidad por el tiristor que estuviera conduciendo, el exceso de 
intensidad resonante pasa por su correspondiente diodo en antiparalelo. Después los compo- 
nentes de bloqueo se quedan en serie con la carga y la intensidad se anula de forma espontá- 
nea por la presencia de los condensadores. T' se bloquea, por tanto, de manera natural. El 
bloqueo de los tiristores principales es del tipo FI, Apartado 5.5.2, 

El circuito de la Figura 9-6 se convierte en el de la Figura 9-12-b. Como hay bloqueo 
forzado, ahora puede emplearse el interruptor también para cargas inductivas. Sólo hay un 
tiristor auxiliar y es muy fiable. Sobre los anteriores tiene la ventaja de que solamente nece- 
sita una bobina L y un condensador C de bloqueo, la mitad que los circuitos anteriores. El 
bloqueo es del tipo FIL 

Hay que notar que, al objeto de que el volumen total resultante sea mínimo, es preciso 
que en los interruptores de bloqueo forzado los tiristores principales sean del tipo rápido 
para que los impulsos de corriente de bloqueo necesarios sean cortos. De lo contrario, tanto 
las bobinas como los condensadores de bloqueo han de ser mucho mayores, y resultan más 
voluminosos y caros. 

Es interesante destacar también que como los tiristores auxiliares actúan durante un 
tiempo tan pequeño no necesitan disipador de calor. 

Para los sistemas trifásicos valen las configuraciones vistas para bloqueo natural añadien- 
do los componentes de bloqueo. 

Dada su simplicidad y economía, vamos a estudiar el circuito de la Figura 9-13, solo váli- 
do para bloqueo forzado. T es el tiristor principal y T' el auxiliar. Para que el interruptor esté 


FOTOGRAFÍA 9-2 Apertura de un interruptor 


estático de c.a. monofásico con 
bloqueo forzado. Arriba: Tensión 
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ForoGRraFÍA 9-3 Conmutador estático (static transfer switch) para realizar la transferencia de 

alimentación de una carga crítica de 230 V y 50 A entre dos SAI de alterna. Compuesto por dos 

interruptores estáticos con tiristores seleccionados automáticamente por microprocesador y un 
mando manual. Cortesía de Chloride España, SAU [9-7]. 


a) D) 


FIGURA 9-12 Interruptores de c.a. de bloqueo forzado. Otras configuraciones. 


cerrado, T ha de estar cebado. Cuando ¿ip >0 es conducida por D2 y cuando es negativa 
por D1. La intensidad por Tes iy = tpa + ipa + ipg que es continua con un pequeño riza- 
do. Para su bloqueo hay que acudir necesariamente al método forzado. 

Con el interruptor cerrado la intensidad media por T es, en el régimen permanente, 


6 7/3 
1 | 1, sen wtdt = 0,9421, 
T 
1/6 
y la eficaz 
o 6 (1/8 /1  cos20t 
Cr T. sen? wt di = > Ju =osmx 
1 Té T 7/6 2 2 
de donde 
1= 0,9541, 
El factor de forma es 
I 
h==1015 


m 


que resulta inferior a los valores en (9.9) y (9.12). 
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FIGURA 9-13 Interruptor trifásico de bloqueo forzado muy simple. 


Las principales ventajas de este interruptor son su gran fiabilidad y su bajo coste. Sólo 
hay un tiristor principal y está muy bien aprovechado. Sin embargo, la tensión perdida es la 
caída en tres semiconductores. 


9.6 INTERRUPTORES ESTÁTICOS DE C.A. CON TRANSISTORES 


Como se ha dicho en la Sección 9.4 para los interruptores estáticos de c.c., también para 
los de c.a. el desarrollo de transistores bipolares, FET e IGBT de potencia posibilita la cons- 
trucción de versiones simplificadas que no deben esperar al paso por cero de la corriente 
- para abrir, y no necesitan componentes auxiliares de bloqueo. Como en aquellos, la apertura 
se efectúa por simple desexcitación de los transistores, convenientemente protegidos por re- 
des reductoras de sobretensión. 


9.6.1 Interruptores de c.a. monofásicos 


Dado que el transistor es un componente unidireccional, será necesario disponer dos 
transistores protegidos por dos diodos contra tensión inversa o un transistor asociado a un 
puente rectificador de cuatro diodos. En la Figura 9.14 se muestran tres posibles circuitos 
con transistores IGBT. Pueden también emplearse transistores bipolares Darlington y FET. 
En los dos primeros circuitos, cada alternancia de la intensidad de la carga es conducida por 
un transistor y un diodo. En el tercero, por el transistor y dos diodos; de ahí que su caída de 
tensión con el transistor saturado, AU,,,, sea mayor. Normalmente se prefiere uno de los dos 
últimos circuitos por simplicidad de control. 

Si la carga es inductiva, cuando el transistor se corta la intensidad circulante por él pasa a 
discurrir por la red protectora RC, que puede calcularse como en un interruptor de c.c. su- 
poniendo que la tensión y la intensidad son las de pico del circuito de c.a. 

Si se requiere que la tensión en una carga inductiva caiga a cero instantáneamente en el 
momento de la apertura del interruptor, es necesario disponer otro interruptor en paralelo 
con ella que se cierre cuando el interruptor en serie se abra. Este segundo interruptor hace 
las veces de diodo de libre circulación en un interruptor de c.c. En este caso, la red protec- 
tora del interruptor serie no necesita ser tan potente. Véase en la Figura 9-15 un interruptor 
de este tipo. El interruptor paralelo, igual al serie, se ha simbolizado por uno mecánico por 
simplicidad. La carga es inductiva con argumento (. En el instante t, se abre el interruptor 
serie y se cierra el paralelo. La intensidad que en ese momento pasa por la carga decae a 
cero exponencialmente con constante de tiempo L/R circulando por el interruptor paralelo. 
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AUsat. lepico  lemea UCE pico rep. 


30-412. 7-0,457 — V2u 


Ventajas Inconvenientes 
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FIGURA 9-14 Interruptores estáticos de c.a. monofásicos con IGBT. Diversas soluciones. U: 
tensión eficaz de la fuente. I: intensidad eficaz de la carga. 


FIGURA 9-15 Interruptor estático de c.a. monofásico con transistores bipolares con interruptor de libre circulación. 
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En la práctica es necesario dar un tiempo muerto entre la desexcitación del interruptor serie 
y la excitación del paralelo de unos microsegundos para permitir el bloqueo efectivo de 
aquel con el fin de no cortocircuitar la fuente de alimentación. 


9.6.2 Interruptores de c.a. trifásicos 


Los interruptores de las Figuras 9-7 y 9-9 pueden realizarse con transistores para poder 
cortar en cualquier punto de la onda. Cada pareja de tiristores sería sustituida por uno de los 
interruptores monofásicos de la Figura 9-14. También se puede realizar un interruptor de 
corte en cualquier instante como el de la Figura 9-13 sustituyendo el tiristor T por un tran- 
sistor y eliminando la rama del tiristor auxiliar T”, lo que da lugar a un circuito trifásico muy 
simple. Si se quiere anular la tensión en cargas inductivas a partir del mismo instante de 
corte, hay que disponer interruptores paralelo en cada fase de la carga como en la Figu- 
ra 9-15 para la configuración monofásica; véase la Figura 9-16. Antes del instante de corte t,, 
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FIGURA 9-16 Interruptor trifásico con transistores bipolares con interruptores de libre circulación y carga inductiva 
equilibrada. La intensidad del neutro es siempre nula. 


las intensidades circulan por los interruptores serie. Después, por los paralelo, decayendo a 
cero exponencialmente con la constante de tiempo E/R. A diferencia de lo que ocurre en el 
circuito de la Figura 9-7, con carga equilibrada la intensidad en el neutro es nula antes y 
después del instante de corte. 


9.7 MICRORRELÉS ESTÁTICOS CON TRANSISTORES 


La sustitución de los interruptores electromecánicos por interruptores estáticos integra- 
dos buscando mayor número de maniobras y fiabilidad ha llegado a los relés, interruptores 
mecánicos de hasta algunas decenas de amperios y cientos de voltios comandados por una 
bobina que mueve la armadura de cierre-apertura. Se comercializan hoy distintos microrre- 
lés estáticos que sustituyen los contactos por semiconductores fotosensibles y la bobina de 
control por un diodo fotoemisor. La tensión manejada llega a cientos de voltios y la intensi- 
dad ronda el amperio, existiendo variantes para cargas de c.c. y para cargas indistintas de c.c. 
y c.a. Véase la Figura 9-17. 


C.C. O C.a. , 
o al 
El VAYAS o 
para 
Has 
2 5 
Control - Carga 


a) D) 


FiGuUKA 9-17 Microrrelé estático PVI312 para c.c. y c.a. de 250 V y 190 mA basado en FET 
fotosensibles excitados por un diodo fotoemisor de arseniuro de galio y de aluminio. a) Cápsula. 
b) Esquema. Cortesía de TR [9-9]. 


9.8 CIRCUITOS DE CONTROL PARA INTERRUPTORES ESTÁTICOS 


En el circuito de control de los interruptores estáticos pueden distinguirse tres partes 
bien diferenciadas (véase la Figura 9-18). Una dedicada a elaborar una señal principal con 
los estados abierto y cerrado. Esta decisión se toma considerando funciones de protección 
(sobreintensidad y otras) y órdenes manuales o procedentes de otros circuitos o sistemas. 

Otra parte es la dedicada a generar y coordinar las órdenes de conducción-bloqueo de 
cada semiconductor activo, que en el caso más complejo de los interruptores de c.a. con 
tiristores y bloqueo forzado, contiene cuatro semiconductores por fase (dos tiristores princi- 
pales y otros dos de bloqueo; véase la Figura 9-19. 

Finalmente están los circuitos de excitación inmediata a los semiconductores. Los circui- 
tos de excitación deben poseer aislamiento galvánico mediante transformadores de impulsos, 
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FIGURA 9-18 Esquema de bloques del circuito de control de un interruptor estático de c.a. 
con tiristores de bloqueo forzado. 


optoacopladores, etc. en los interruptores de c.a. de forma forzosa y en los de c.c. más por 
inmunidad al ruido. Al estudiar los semiconductores activos en los capítulos anteriores ya se 
han presentado circuitos de excitación apropiados. En el caso de los tiristores principales y 
de los transistores puede elegirse entre la generación de una señal continua, más difícil de 
aislar, o una pulsante, fácilmente aislable mediante transformadores de impulsos (véase el 
Apartado 18.3.4). El aprovechamiento de las peculiaridades de cada circuito puede propiciar 
la simplificación de los excitadores. Así, por ejemplo, en la Figura 9-19 aparece un interrup- 
tor de c.a. con tiristores de bloqueo natural en el que se emplea un único transformador de 
impulsos (del que en la figura no aparecen más que los secundarios) para excitar ambos tiris- 
tores. Aunque los dos tiristores se excitan simultáneamente, solo conduce uno, disipándose 
en el otro una pequeña potencia en la zona de puerta. Como la tensión ánodo-cátodo del que 
no conduce es baja, pues el compañero está en conducción, no existe peligro de que se pro- 
duzcan pérdidas elevadas por efecto transistor en polarización inversa. 


FIGURA 9-19 Interruptor estático de c.a. monofásico con tiristores y bloqueo natural mostrando 
los circuitos secundarios de un único transformador de impulsos para excitar ambos tiristores. 


En aplicaciones de c.a. la combinación de triacs y optoacopladores específicos para su 
excitación permite la realización de interruptores estáticos de baja potencia muy económi- 
cos. Véase la Figura 9-20. Se comercializan interruptores estáticos de este tipo encapsulados, 
que se han dado en denominar relés de estado sólido. 


600 V/0,3A 


FIGURA 9-20 Interruptor estático de c.a. monofásico de 230 V y 2 kVA con triac y optoacopla- 
dor específico permitiendo un esquema muy simple. Cortesía de Siemens. 
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9.9 HOJAS DE CARACTERÍSTICAS DE MICROINTERRUPTORES ESTÁTICOS COMERCIALIZADOS 


Pequeño interruptor estático con mando optoelectrónico para sustituir relés de c.c. y de c.a. monopolo de hasta 560 mA 
y 250 V, serie PVI312, cortesía de IR 


Data Sheet No. PD 10038-F Series PVT312 Internationa 


IOR Rectifier 


International 


IGR Rectifier Series PVT312 


Microelectronic Power IC 
HEXFET* Power MOSFET Photovoltaic Relay 


d ificati ADOS TAS Sl hi 
Single Pole, Normally Open, 0-250V, 190mA AC/DC. Electrical Specifications (-40"C <T, <+85*C unless otherwise specified) 


INPUT CHARACTERISTICS Part Numbers Units 
PVI312L_] PVT31Z 


Minimum Control Current (see figures 1 and 2) ma, 


General Description Features 


=  HEXFET Power MOSFET output 


The PVT312 Photovoltaic Relay is a single-pole, nor- 
mally open solid-state relay that can replace 
electromechanical relays in many applications. It util- 
izes International Rectifier” s proprietary HEXFET 
power MOSFET as the output switch, driven by an 
integrated circuit photovoltaic generator of novel 
construction, The output switch is controlled by 
radiation from a GaAlAs light emitting diode (LED) 
which is optically isolated from the photovoltaic 
generator. 

This SSR is specifically designed for telecom appii- 
cations. PVT312L employs an active current-limiting 


Bounce-free operation 

4,000 V..,ys 1/0 isolation 

Load current limiting 

Linear AC/DC operation 

Solid-State Reliability 

UL recognized and BABT certified 

ESD Tolerance: 

4000V Human Body Model 
500V Machine Model 


Maximum Control Current for Off-State Resistance O T,¿=+25'C 


¡Control Current Range [Caution: cuen! imit input LED, see figure 6) 


Maximum Reverse Voltage 


OUTPUT CHARACTERISTICS 


Operaling Voltage Range 


Mac era pra 


Maximum Load CurrentiO Ta==40%C. 5mA Control (see figures Tand 2] 
A Connection 


MA(AC or DC) 


E Connection. 


mA (DC) 


T Connection 


MA (DC) 


Maximum On-State Resistance (8T,=+25"C for 50mA pulsed load 
5mA Control (sae figurea) 


circuitry enabling it to withstand current surge tran- 
sients. 


PVT312 Relays are packaged in a 6-pin, molded 
DIP package with either thru-hole or surface mount 


(“gull-wing") terminals. Itis available in standard plas- 


| A Connection 
tic shipping tubes or on lape-and-reel. Please refer 


B Connection 
C Connection] 
Maximum Off State Leakage (7452570. 2250 (see guie 5) 
“Current Limit (81,=+25'C, 5mA Control 
Connection: 
Minimum 
Maximum 
Maximum Tum-On Time QT=+25%C (see figure 7) — 
for SOmA, 100 Vo: load, 5mA Conti 
Maximum Tum-Óff Time QT,=+25'C (See Fio. 6) 
For 50mA, 100 Vo foad, SmA Control 
Maximum Output Capacitance Y) 50VDc 


to the Part Identification information opposite. 


Applications 
m On/Off Hook switch 


GENERAL CHARACTERISTICS 

Minimum Dielectric Strength. Input-Output 

Minimum Insulation Resistance, Input-Output (91,=+2! 

Maximum Capacitance, Input-Output 

Maximum Pin Soldering Temperature (10 seconds maximum) 

Ambient Temperature Range: Operating 
Storage 


Part Identification 


Diai-Out relay PVT312L 
PVT312LS 


PVT312LS-1 


current limit, thru-hole 
current limit, surface-mount 
current limit surface-mount, 
tape and reel 

no current limit, thru-hole 
no current limit, surface- 
mount 

no current limit, surface 
mount, tape and reel 


Ring injection relay 


40 to +100 


Ground start 
PvVT312 


General switching PvT312S 


International Rectifier does not recommend Ihe use of this product in aerospace, avionics. military or life support applications. 
Users of this International Rectifier product in such applications assume all risks of such use anu indemnify International 


Rectifier against all damages resulting from such use. 
PVT312S-T 


(HEXFET is the registered trademark for International Rectifier Power MOSFETS) 


www.irf.com 


International 
IOR Rectifier 


Series PVT312 Series PVT312 nlernational 


IOR Rectifier 


Connection Diagrams 


*8* Connection *C" Connection 


4 palio 
E 2 Rh oos 


2 


ma 


q 
¡0 


j 


Ip.osFl0-OFF 25 deg.C 
Input Current (mA) 


0 
MÍ SAS Sas os 5 as 10 135 20 


Ambient Temperature (deg. C) LED Forward Voltago Drop (Volts 1 
Figure 5, Typical Normalized Off-State Leaj Figure 6. Input Characteristics (Current Controlled) 


| coreo] 


pyra2 


lep=s ma 


Ñ 


Ambient Temperature (deg, O: 


Ambient Temperature (deg. C) 


Figure 1. Typical Current Derating Curves Figure 2. Typical Current Derating Curvos 


Delay Time (microseconds) 


Figure 7. Typical Delay Times Figure 8. Delay Time Definitions 


[5 mA Centro] 
10=10ma 


HA 


EMV TE q 


E EE 


“A” Connection 


5C. pulmed 


Load Gurren! (mA) 


Ra-on (Nolmalized 10 25 deg. C) 


Typical Capacilance (pF) 


da 


Vda, Drain to Drain Voltage (V) 


Voltage Drop (Vda) 
Figure 3. Linearity Characteristics 


Ambien Temperature (deg. C) 


Figure 4. Typical Normalized On-Resistance Figure 9. Typical Output Capacitance 


www.irf.com 
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| En un interruptor estático para c.c. con tiristores como el de la Figura 9-3 la tensión de alimenta- 
o  Ción E es de 110 V y la carga está compuesta por una resistencia R de 5 QA y una bobina de induc- 
tancia AL igual a 100 mH. El tiempo de apagado t, del tiristor principal T es de 20 ys. Se pide: 


1) La intensidad que circula por la carga, suponiendo que la caída de tensión en T es de 15 V. 

2) La capacidad C del condensador de bloqueo y la inductancia L1 de la bobina de bloqueo necesarias para 
proporcionar un tiempo de bloqueo al tiristor principal T un 50% superior a su tiempo de apagado. 

3) El valor de la resistencia R1 para asegurar que, tras el cierre de T en la operación de cierre del interrup- 
tor estático, el condensador queda prácticamente cargado en menos de 1 s. Despréciese el efecto de Ll. 

4) La constante de tiempo de caída de la intensidad de carga tras el bloqueo de T y de T'. 


) La intensidad en la carga, tras un transitorio de subida frenada por L, resulta de la aplicación a 
R de la tensión E disminuida en la caída de tensión en T. Por tanto, será 


E-15V 10V-15vV 
máx R 50 


=21,7 A (9.13) 


2) Para que el circuito proporcione a T el tiempo de bloqueo pedido, según las Ecuaciones (9.6), debe cum- 
plirse 
20 us: 15-217 A 
110 Y 
20 ps: 15-110 V 


Ll = 0,66 = 100,4 pH 
21,7 A 


8,87 uF 
(9.14) 


3) El condensador C, tras el cierre de T, queda sometido a la tensión E (menos la caída de tensión en T, de 
da V) en serie con Ll y con Rl. Despreciando el efecto de Ll, la carga de C tiene lugar mediante el 
circuito de primer orden E-C-Rl, en el cual puede considerarse que el condensador resulta prácticamente 
cargado a su tensión final en un tiempo igual a cinco veces la constante de tiempo RIC, tiempo que debe 
ser de 1 s. Por tanto, 


5-R1-C=5:R1:8,87-10%F=1s (9.15) 
y despejando R1 se obtiene 
Is 


RÍ1= === 
5:887:10 * F 


= 22.548 Q (9.16) 


Puede comprobarse que la simplificación de no considerar el efecto de Ll en la carga de C es acertada 
calculando el periodo de resonancia que tendrían Ll y C en ausencia de R, que sería 


T./LIC = 7, /100,4- 107 %-8,87-107% F =93,75 us (9.17) 


muy inferior al tiempo de carga de 1 s considerado para C. 

4) En la operación de apertura del interruptor, una vez bloqueados T y T' y establecida la intensidad de 
carga en el diodo D2 (instante tz de la Figura 9-3), la intensidad de la carga se mantiene transitoriamente 
debido al efecto de su propia bobina L y decae exponencialmente con la constante de tiempo del circuito 
R-L-D2, que es de 


L/R = 100 mH/5 Q = 20 ms (9.18) 


e En una red trifásica de 400 V de tensión de línea se conecta una carga equilibrada en estrella de 

Ea 60 KW y factor de potencia 0,8 inductivo. En el neutro de la estrella de cargas se dispone un 
interruptor estático de bloqueo natural como el de la Figura 9-13. Se desprecian las caídas de tensión en los 
semiconductores. Se pide calcular: 


1) Las intensidades eficaz y de pico en las fases. 
2) Las intensidades media, eficaz y de pico en los diodos. 
3) Las intensidades media, eficaz y de pico en el tiristor. 
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1] 1) Por ser la carga equilibrada la potencia en cada fase será la tercera parte de la potencia total, es 
Ea La j decir, de 


60 kW 
—— = 20 kW (9.19) 


La tensión de fase es 


O (9.20) 


con lo que la intensidad eficaz por fase es 


MN 
0,8-230,9 V 


(EE 108,3 A (9.21) 


Esta onda es senoidal completa y su valor de pico, por tanto, es 
lésap = 1083 4/2 = 153,24 (9.29) 


2) En los diodos la intensidad de pico es la misma que la de pico de fase, pues cada intensidad de fase 
circula alternativamente en cada semiperiodo por uno u otro diodo. Por tanto, el valor medio de la intensi- 
dad de los diodos es (véase la Tabla 1-1, segunda fila) 


iodo» _ 1532 A 


Léiodo mo = 48,8 A (9.23) 
T 
y el valor eficaz 
I iodo p 153,2 A 
lia E - o L= NE = 76,6 A (9.24) 


3) En el tiristor se tiene la misma intensidad de pico que en las fases y los diodos, y a partir de las ecuacio- 
nes del Apartado 9.5.3 se tiene 


Liristor = 0,954" Luristory = 0,954:153,2 A = 146,2 A (9.25) * 


1 


tiristor m 


= 0,942 Tuistorp = 0,942 153,2 A = 144,3 A 
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REGULADORES DE C.C. 


Se inician aquí dos capítulos dedicados a los reguladores. Tras exponer en el capítulo 
anterior los circuitos con la función más sencilla, la interrupción, se procede a explicar la 
función de regulación de tensión o corriente que puede realizarse mediante el control cícli- 
co apropiado de los interruptores estáticos ya vistos, tanto en c.c. como en c.a., y ello de for- 
ma directa, es decir, sin pasar por conversiones intermedias de c.c. a c.a. o viceversa. Con el 
nombre abreviado de reguladores se designarán los convertidores directos c.c./c.c. y los con- 


Capítulo vertidores directos c.a./c.a. de la misma frecuencia. Su campo de aplicación es muy amplio. 


Los reguladores de c.e., a los que se dedica este capítulo, se realizaban inicialmente con 
vibradores mecánicos (para pequeñas potencias) y con grupos convertidores rotativos. En 


principales ventajas sobre los anteriores son: 


estos se alimentaba un motor de c.c. a expensas de la fuente y se acoplaba mecánicamente a 
una dinamo. Los semiconductores han hecho posible un nuevo tipo de regulador cuyas 


10.6 
10.7 
10.8 


10.9 


10,10 
10.11 


CONTENIDO 
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a) Mejores características eléctricas (respuesta más rápida, mejor estabilidad, etc.). 
b) Mayor fiabilidad y vida. 

c) Menor mantenimiento. 

d) Ausencia de arco eléctrico. 


En esencia, los reguladores de c.c. operan fundamentalmente como un interruptor está- 
tico de c.c. que se abre y cierra continuamente con arreglo a un patrón operado por un 
criterio de control, normalmente el de la tensión de salida, dejando pasar así más o menos 
potencia del generador a la carga. 
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Parte III. Funciones básicas y topologías 


10.1 CLASIFICACIÓN BÁSICA DE TOPOLOGÍAS DE REGULADORES DE C.C. 


Los reguladores de c.c. más sencillos se basan en la inserción entre la fuente y la carga 
de un transistor que, trabajando en la zona activa, resta más o menos tensión a la primera. Su 
principal inconveniente es la importante disipación de potencia en el transistor. 

Para eliminar dicho inconveniente se han diseñado circuitos cuyos semiconductores fun- 
cionan en corte y saturación (ambos estados son de bajas pérdidas) de forma cíclica, y regu- 
lan la tensión de salida modificando la relación de tiempo en estado abierto y cerrado. Estos 
circuitos se denominan troceadores de c.c. (en inglés, choppers; en francés, hacheurs) y pue- 
den implementarse con liristores, en cuyo caso es obligada la disposición de componentes 
adicionales de bloqueo, y con transistores, que se bloquean simplemente retirando la excita- 
ción. En general estos dispositivos pueden ser seguidos de un filtro adicional, LC o similar, 
ajeno al funcionamiento básico del troceador, para alisar la tensión de salida, aunque normal- 
mente se estudian en su versión sin filtro. 

Algunas topologías consiguen efectuar la regulación de tensión y el filtrado en un mismo 
circuito, Suele mantenerse el nombre de troceadores de c.c. para estos circuitos cuando se 
realizan con tiristores, y se prefiere el nombre genérico de reguladores de c.c. (usado en el 
sentido restringido de inclusión de troceado y filtrado) cuando se realizan con transistores. 
En su circuito básico suelen distinguirse cuatro topologías principales sin aislamiento entra- 
da-salida —una reductora (buck), otra elevadora (boost) y dos que combinan acción reducto- 
ra y elevadora (buck-boost y Cuk)— y otras dos con aislamiento —una reductora-elevadora 
(forward) y otra elevadora (flyback)—. Aunque las topologías antedichas no tienen por qué 
asociarse a circuitos con transistores exclusivamente, algunas obras dedicadas a «fuentes 
conmutadas» lo hacen al no considerar versiones de potencia alta. 

Los primeros circuitos con tiristores, cuyo principal problema es su bloqueo, conservan 
el nombre de sus inventores con independencia de su topología básica, que suele ser la re- 
ductora (buck). Aquí se sigue su denominación tradicional. 

Se intenta ordenar lo dicho en la Tabla 10-1. Se ha entrecomillado los reguladores de c.c. 
en la acepción restringida de circuitos filtrados para distinguirla de la acepción general. 


Reguladores de c.c. (convertidores c.c. a c.c. directos) 


No disipativos 
(funcionan con tiristores o con transistores en corte y saturación) 


No filtrados, siempre reductores Filtrados directamente (casi siempre con transistores para baja potencia) 


Disipativos (Troceadores de c.c.) ("Reguladores de c.c.") 
los transistores ; , 
uncionan Reguladores de c.c. directos Reguladores de c.c. directos 
NE y > sin aislamient on aislamiento 
en la Con tiristores | Con transistores Po con aislamient 


circuito circuito 
de bloqueo) de bloqueo) — | Con tiristores (bloqueo por LC, Morgan, 


C en paralelo, Jones, FI) 
Con transistores (buck) 


boost buck-boost | forward 
Cuk SEPIC 


TABLA 10-1 Clasificación básica de los reguladores de c.c. 
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La conversión c.c. a c.c. puede realizarse también en dos etapas: el paso de c.c. a c.a. 
mediante un inversor que casi siempre implica aislamiento galvánico mediante un transfor- 
mador, y el paso subsiguiente de c.a. a c.c. mediante un rectificador. Este modo de conver- 
sión se estudiará en la Sección 20.5 dedicada a las fuentes de alimentación de c.c. 


10,2 REGULADORES DE C.C. DISIPATIVOS (FUENTES DE C.C. DISIPATIVAS) 


Como se ha indicado antes, se basan en la inserción entre la fuente no regulada y la carga 
de un transistor que funciona en la zona activa y resta tensión a la fuente. La potencia que 
entrega esta es (o puede ser) muy superior a la consumida por la carga. La diferencia entre 
ambas se disipa en el transistor regulador. Es obvio que el rendimiento es bajo y que solo se 
utilicen para las más bajas potencias (hasta varios kilovatios). Su empleo está justificado por 
su sencillez y su alta fiabilidad. El elemento de base es el transistor. 

Hay dos tipos de reguladores disipativos: 


a) El regulador serie (Figura 10-1-a). Se monta en serie con la carga y lleva a cabo el 
control acomodando la tensión en los extremos del transistor regulador, uy. La resistencia 
interna de la fuente es R,. La tensión de salida es 


u=E->—R,¿:i Up (10.1) 
y el rendimiento 
Pot... “uv 4 
1 po ol pios 


despreciando las pérdidas en el circuito de mando. El rendimiento es tanto menor cuanto 
menor es la tensión de salida. 

La potencia uy :i se disipa en el transistor para el que debe elegirse cuidadosamente un 
disipador, que resultará relativamente grande. 

Su impedancia de salida es baja y proporciona una buena estabilidad estática y una bue- 
na estabilidad dinámica. La protección contra sobrecargas y cortocircuitos se logra de una 
manera muy simple, gracias a la capacidad intrínseca de bloqueo del transistor, actuando 
sobre la base. 

El regulador serie puede operar en un amplio campo de tensiones de entrada y de cargas. 


Ra NE Ry la 
== 9 + > 
E sb IR 
AE AÑ 
E 7 
tE u Carga IE u Carga 
—— —— 
a) b) 


FiGURA 10-1 Reguladores disipativos. a) Regulador serie. b) Regulador paralelo. 


b) El regulador paralelo (Figura 10-1-b). Se monta en paralelo con la carga y actúa dre- 
nando más o menos intensidad, iy, lo que provoca una caída de tensión variable en la resis- 
tencia interna de la fuente, R,. 

La tensión de salida es 


==> RAj= DR (10.2) 


Capítulo 10. Reguladores de c.c. 
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Los reguladores no disipa- 
tivos sin filtro pueden ser con- 
siderados como meros interrup- 
tores estáticos controlados bajo 
una secuencia temporal tenden- 
te a regular la tensión (y en al- 
gunas ocasiones la intensidad) 
de salida. En el campo de c.c. 
obsérvese la coincidencia bási- 
ca del circuito del interruptor 
de la Figura 9-1 con el circuito 
del regulador de las Figuras 
10-2 y 10-3. 
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La caída R, ig tiene aquí el mismo efecto que la tensión uy en el regulador serie. 

El regulador paralelo tiene más limitaciones que el serie. Se usa para las más bajas po- 
tencias y cuando la intensidad en la carga y la tensión de entrada varían muy poco. En efec- 
to, con esas condiciones puede elegirse iy de bajo valor, con lo que la potencia disipada será 
pequeña. 

El rendimiento viene dado por : 

ui i 


Uy 14 Tp 
Para compararlo con el del tipo serie hagamos ¿=u/R, siendo R la resistencia de carga, 
y R=a0R,. Comparando (10.1) y (10.2) se obtiene ¡y =uy/R¿ y 


u 
a U + ll 

Se observa que para 4 > 1 el rendimiento del regulador serie es mayor, para a = 1 am- 
bos son iguales y para a < 1 es mejor el paralelo. 

Normalmente R, tiene bajo valor y por ello se emplea el tipo serie con más frecuencia. 
No obstante, para resistencias internas altas conviene el paralelo. 

El regulador paralelo tiene una impedancia de salida superior al serie. Su circuito de 
mando es más complicado. Una ventaja a su favor es que no necesita protección adicional 
contra sobrecargas. Ante un cortocircuito a la salida, el transistor mo disipa nada, pues su 
tensión colector-emisor es nula (hipótesis de elemento ideal). Esta característica es la más 
deseable y casi por la que aún se emplea el regulador paralelo. 

A continuación vamos a estudiar los reguladores de c.c. no disipativos (trocadores de 
c.c.), a los que llamaremos abreviadamente reguladores de c.c. 


10.3 REGULADORES DE C.C. SIN FILTRO Y CON CARGA RESISTIVA 


Los referidos en la sección introductoria 10.1 como reguladores de c.c. no disipativos (es 
decir, por troceador) y sin filtro se utilizan poco en la práctica, pero suponen un circuito que 
conviene considerar sucintamente como introducción conceptual a las versiones filtradas. Si 
a una carga resistiva R, véase la Figura 10-2, se conecta una fuente de alimentación E a 
través de un interruptor (regulador) que abre y cierra con arreglo a un ciclo repetido cierto 
periodo T, se obtienen las ondas de tensión e intensidad mostradas, y la tensión media resul- 
tante en la carga es 

e 
E 
1 
siendo 6 = t,../T el factor de trabajo del regulador. 
Esta relación sugiere los modos de regulación siguientes: 


(10.3) 


a) Manteniendo t,,, constante y variando T. Da lugar a los circuitos de frecuencia variable. 


A O Ñ 
A A 
: uti 

Si=s=== I 

Regulador vi E EIR 
len 
E e[] sl 
A 

t 
ce 
PARRES 


FiGURA 10-2 Regulador de c.c. no disipativo sin filtro sobre una resistencia pura. La tensión de 
salida está formada por un tren de impulsos o "trozos" (no está filtrada) 
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b) Variando 1. y manteniendo constante T. Da lugar a los circuitos de tiempo de con- 
ducción variable. 


c) Variando t.,, y T: circuitos mixtos. 


Frente a los reguladores de c.c. disipativos vistos antes, los reguladores de c.c. con tro- 
ceador son más usados por su elevado rendimiento y utilizan tanto transistores como tiristo- 
res. En ellos la potencia proporcionada por el generador es muy poco superior a la consumi- 
da por la carga. La diferencia se disipa en el circuito por no ser ideales los componentes. Así 
pues, el rendimiento es casi la unidad. 


10.4 REGULADORES DE C.C. SIN FILTRO Y CON CARGA INDUCTIVA 


Se estudia en esta sección, de acuerdo con la clasificación hecha en la Sección 10.1, el 
regulador de c.c. no disipativo mediante troceador filtrado directamente en su versión re- 
ductora, llamada normalmente buck cuando se implementa con transistores. 

Un regulador no disipativo reductor práctico debe considerar el hecho de que la carga 
suele tener alguna inductancia serie asociada, por lo que su estudio se realiza normalmente 
para carga inductiva (Figura 10-3). Es frecuente, además, que se monte una bobina serie con 
la carga para alisar la intensidad. Por lo tanto, es necesario el diodo D de circulación libre. 
R¿ y L, constituyen la impedancia interna del generador de c.c. o fuente. En la explicación 
que sigue no se hace mención de la composición del interruptor, que puede estar formado 
por un transistor o por un tiristor principal acompañado de uno auxiliar para el bloqueo. 

Con el interruptor cerrado, la tensión de la carga es la de la fuente y la intensidad crece 
exponencialmente. El diodo está polarizado inversamente. Al abrir el interruptor la tensión 
de salida cae a cero y la inductancia de la carga obliga a la intensidad a seguir pasando por D. 
En este intervalo la intensidad decrece exponencialmente. El periodo de trabajo, igual que 
se ha visto en el apartado anterior, viene dado por la suma del tiempo en que el interruptor 
está cerrado, t,., y del tiempo en que está abierto, £,,,: 


1 les + ta, 


La tensión media de salida está dada por la Expresión (10.3). 


FiGura 10-3 Regulador de c.c. no disipativo, sin filtro y con carga inductiva. La tensión de salida no está filtrada. 
Esquema básico independiente de su implementación con transistores o con tiristores. 
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Al contrario de lo que ocurre en los reguladores disipativos, en estos hay elevadas du/d: y 
di/dt que generan un ruido electromagnético alto y obligan a emplear filtros de radiofrecuencia. 

El rizado de la tensión de salida es muy grande y, para muchas aplicaciones, es necesario 
disponer un filtro de salida, generalmente una bobina en serie. El rizado de la intensidad de 
salida es inversamente proporcional a la constante de tiempo del receptor (en ella entra la 
bobina del filtro) e inversamente proporcional a la frecuencia de trabajo. Una manera, pues, 
de rebajar el rizado es aumentando la frecuencia de trabajo. El filtro de salida es entonces 
más pequeño, pero las pérdidas en los elementos magnéticos aumentan y el rendimiento 
disminuye. La frecuencia de trabajo se elige por compromiso entre ambas influencias. 

Cuando el generador tiene una impedancia de salida no despreciable es preciso conectar 
a la entrada del regulador un condensador en paralelo C cuya misión es doble: 


a) Limita las sobretensiones generadas por la inductancia del generador de c.c. en el 
instante t, (Figura 10-3) en que la intensidad ¿, se anula bruscamente. 
b) Actúa como almacenador de energía y reduce el rizado de tensión en el generador. 


Un método para reducir ambos rizados (el de salida y el de entrada) cuando no puede 
aumentarse más la frecuencia de trabajo consiste en disponer varios reguladores en paralelo 
con una conveniente secuencia de mando. En la Figura 10-4 hay tres reguladores con sus 
inductancias de filtro L2, L3, L4 y sus diodos de circulación libre. La inductancia de entrada 
Ll ayuda a C. Desfasando el mando de los tres reguladores en 120% se consigue multiplicar 
por tres la frecuencia real de trabajo. 

En lo que sigue y para facilitar el análisis de los circuitos supondremos que la inductan- 
cia del filtro de salida es tan grande que la intensidad en la carga es constante. Si además 
suponemos que el filtro de entrada es tal que mantiene constante la intensidad absorbida de 
la fuente de c.c. se tiene, igualando las potencias de entrada y salida (Figura 10-3), 


ElomUlaLs (10.4) 


donde el subíndice “m” designa los valores medios. Esta relación permite considerar al re- 
gulador de c.c. como un autotransformador variable de corriente continua cuya relación de 
transformación está dada por T/t.... 


FiGURA 10-4 Reguladores de c.c. no disipativos, o troceadores, reductores de tensión en paralelo. Esquema básico independiente 
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de su implementación con transistor o con tiristores. 


10.5. REGULADORES DE C.C. REDUCTORES CON TIRISTORES 


Como ya se ha dicho, los troceadores reductores estudiados pueden montarse con tiris- 
tores o con transistores. Aunque los primeros necesitan un tiristor auxiliar para efectuar el 
bloqueo del principal (o componentes adicionales para propiciar su autobloqueo), muchos 
diseñadores los consideran más robustos que los de transistores y los prefieren para alta po- 
tencia. Á continuación se estudian los circuitos más importantes desarrollados para efectuar 
el bloqueo del tiristor principal. Se supone infinita la inductancia del filtro de salida y que 
los componentes son ideales, salvo indicación en contra. 


10.5.1 Circuito de frecuencia variable. Autobloqueo por LC 


En los circuitos de frecuencia variable no hay tiristor auxiliar. El mando solo debe gene- 
rar los impulsos de disparo del principal y, por tanto, es muy simple y la fiabilidad del regu- 
lador es alta. El tiempo £,,, está determinado por el circuito de bloqueo. 

La configuración con bloqueo por LC en paralelo con el tiristor se da en la Figura 10-5. 
Funciona como sigue: establecido el régimen permanente y estando T bloqueado, la intensi- 
dad de la carga I (que es uniforme por haber supuesto inductancia del filtro L2 infinita) es 
suministrada por L2 a través del diodo. La tensión del condensador es u, = E. Al disparar 
T se le aplica al diodo inversamente la tensión E y deja de conducir. 
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aa puerta T 


lo A le Le la 


bar 


Esquema equivalente en el 
intervalo 3 


FIGURA 10-5 Troceador de c.c. reductor de tensión con tiristor y autobloqueo por circuito LC. 


De acuerdo con lo anterior, en T se establece instantáneamente la intensidad de la carga. 
A la vez se inicia la descarga resonante de C a través de T y Ll, sumándose la intensidad 
resonante en T a la de la carga. Tras el primer semiciclo resonante el condensador queda 
cargado con polaridad distinta y el nuevo semiciclo fuerza la intensidad resonante en sentido 
contrario a la intensidad de carga en T. Cuando esta intensidad resonante iguala a I (instante 
ta) la intensidad en el tiristor se anula y se bloquea. La intensidad de carga sigue suminis- 
trándola la fuente a través de C y Ll hasta el instante en que el condensador se carga a la 
tensión E y la tensión en el diodo se hace cero y empieza a conducir. La intensidad en Ll no 
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puede caer bruscamente a cero y lo hace tras varias oscilaciones hasta que su energía alma- 
cenada se disipa en el circuito. 
Análisis del circuito: 


Intervalo 1: 1, <t< ta 


La duración del semiciclo resonante viene dada por ty — ty =1 IO ya que su pulsa- 
ción es w= 1/16. y w=2m/T, siendo T el periodo. Tras t, la intensidad ¿,, sigue 
siendo senoidal de valor ¿,, = 1, senc(t — ty), siendo 1, = E/ /CILA como se deduce de 
la Relación (1.41). El instante t, se halla con la condición ¿,, = I, de donde 


1 I JEl 
tot arc sen E 


y la tensión en el condensador es 
ESP 
ult) = Ecos wít, — t,) = —Ecos ar sen E a! (10.5) 


El intervalo acaba en t, al anularse la intensidad en el tiristor. 


Intervalo 2: t, <t<t, 


El tiristor se ha bloqueado y la intensidad de la carga pasa por C y Ll. Como esta intensi- 
dad es constante, la tensión en Ll es cero y 4, = E — tU. Al ser u¿ <E, uy, es positiva y 
el diodo sigue polarizado inversamente. El condensador se carga linealmente según 


Ta I 
Uy = Ue = Uclto) + al 1dt = uclto) + es to) 


ta 
El tiempo de bloqueo del tiristor viene dado por el instante en que se anula su tensión 
up =0 
o sea 
de Cluc!to)| 
I 


y el tiempo propio de apagado ha de ser menor o igual que el de bloqueo mínimo 


CltG ssl)! 
ta AS E 
I 


bh, E (tz ES ta) 


(10.6) 


máx 


donde Umi (ta) se obtiene de (10.5) sustituyendo [ por su máximo valor. El intervalo acaba 
cuando ue = E, es decir, 


I 
E = ugltz) + C (t4 — to) 
y su duración es 


C 
a 1 [E — uclto)l 


Intervalo 3: t, <1< ly 
En £, el diodo se polariza directamente y up = 0. El esquema equivalente se da en la 
Figura 10-5. Según (1.41) y (1.45) se tiene, con las condiciones iniciales ut) =E e 


iz (ty) = 1, : 
iz, = [cos okt — ta) 


Ll 
uc=E+I not ty) 


> 


La intensidad en el diodo es 
ip=1=i 


Debido a las pérdidas del circuito (no tenidas en cuenta en el desarrollo anterior) estas 
oscilaciones son amortiguadas y trás unos ciclos desaparecen. La energía almacenada en Ll 
al comenzar este intervalo (L11?/2) se disipa en el circuito. 

El instante £¿ no es un instante definido y se ha elegido en un punto en que las oscilacio- 
nes han desaparecido prácticamente. 


iplta) = 1 
izx(to) = 0 
uclt5) = E 


Para que las condiciones iniciales del siguiente ciclo sean las mismas que en el que se ha 
estudiado es preciso que su comienzo, instante t.,, se produzca después de t¿. La frecuencia 
máxima de trabajo es 

1 


(tó HE tdaín 


Para hallar L1 y C hagamos, por ejemplo, 


E =A 


L E 1,5 A 
Sustituyendo en (10.5) 
A 1 L; 
le milo) = Ecos | arc sen Plato |? 0,74E 
ya que, como hemos visto, 
k; =HEH 
21 
y como según (10.6) 
t, =0,74E — 
se obtiene 
ás 
== 154525 (10.7) 
E 
t,E 
Ll =06 (10.8) 


$ max 
De las formas de onda obtenidas se deduce que el tiempo t,., depende grandemente de 
la carga. Otro inconveniente del presente circuito es que el factor de forma de la intensidad 
en el tiristor es alto y, por consiguiente, está desaprovechado. 
La di/dt en el disparo de T es muy elevada y es obligado rebajarla con una pequeña bobina 
en serie. La du/dt aplicada tras el bloqueo tiene un bajo valor (bloqueo FIT, Apartado 5.5.1). 


10.5.2 Circuito de Morgan 


Se mejora mucho el circuito anterior sustituyendo la inductancia lineal L1 por una satu- 
rable, con lo que se consigue alargar el tiempo t,.. y eliminar las oscilaciones que se produ- 
cían tras t,. El nuevo circuito que ahora vamos a estudiar es el de la Figura 10-6 y fue des- 
crito por primera vez por Morgan en el año 1961. 

Se supone que la inductancia saturable L1 tiene una característica ideal, es decir, cuando 
no está saturada su inductancia es infinita y, por tanto, es nula su corriente magnetizante. 
Cuando se satura, su inductancia es finita y de valor El. 
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El funcionamiento es similar al del circuito anterior. Inmediatamente antes del disparo 
del tiristor, y estando funcionando en el régimen permanente, el condensador está cargado 
a la tensión del pico de la primera sobreoscilación, u¿(ts) de la Figura 10-5, y la tensión 
Uclts) — E ha hecho que el flujo en la inductancia saturable disminuya desde el valor míni- 
mo en estado de saturación, (g hasta el valor $, (Figura 10-6). 


Señales 


puerta T 
1 
le t 


| ce ab »| 
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Característica 
magnetizante 
de L1 


FIGURA 10-6  Troceador de c.c. reductor de tensión con tiristores y bloqueo por circuito de Morgan. 


Intervalo 1: t, <t<t, 


Con el disparo de T se le aplica al diodo una tensión inversa y se bloquea. La intensidad 
de carga se transfiere instantáneamente al tiristor. Los instantes del ciclo que estamos consi- 
derando están representados sobre la característica magnetizante de £l. 

Al cebarse T se aplica a L1 la tensión del condensador haciendo que su flujo f varíe 
hasta la saturación negativa. Como se verá en el intervalo 6, se verifica que 


A Ll 
Uclto) = Uclts) = E +1 C 
y si el número de espiras de la inductancia saturable es N, la duración del intervalo es 
_ Nido + 05) 
t=t> 

Ll 
PE 
C 


Dado que la bobina no está saturada en este intervalo, su corriente es cero y el condensa- 
dor no se descarga. 


Intervalo 2: t, <t<ty 


Al llegar a la saturación negativa, el valor de la inductancia es Ll y tiene lugar una se- 
mionda resonante que invierte la tensión en el condensador. La duración es 


t¿ 14, =x0./L1C 


Ll ¡Es 
loa 
Ll 
Uclta) = ut) = = [» +I he) 


El flujo alcanza su mínimo valor en el punto medio del intervalo y vale 


y el pico 


que debe ser mayor que 1 
Es evidente que 


ME, 
y 


Pta) = — bs 


Intervalo 3: t¿ <1<t, 


Se inicia cuando el flujo vuelve al valor — fs, la inductancia se hace de nuevo infinita y 
la intensidad en la bobina se anula. La tensión del condensador se aplica a la bobina y el flujo 
varía linealmente. La duración del intervalo se halla de manera análoga a la del intervalo 1 


2N bs 
ÍL1 
EA 
C 


De nuevo se satura L1 y el impulso de intensidad resonante (inverso al del intervalo 2) se 
opone a la intensidad del tiristor. El intervalo acaba cuando la intensidad en T se anula. La 
intensidad por Ll evoluciona senoidalmente y la tensión del condensador lo hace cosenoidal- 
mente [Relaciones (1.41) y (1.45)] 


tt 


Intervalo 4: t, <t<8; 


A AS E 
in = 6 FI E yen olt= ta) (10.9) 
L 
Mi 6 sp 1) cos wÍt — ty) (10.10) 
con 
E! 
JL1C 


La duración del intervalo se obtiene de (10.9) con la condición de contorno ¿,, =1 para 
poa 


1 I Ll 


VR SS a 0 O 


(62) Ll (6) 
(ee ) 
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que sustituido en (10.10) da 
I Ll 


Ll TA 
Ult 6 +1 6) cos ¿arc sen (2 E a C (10.11) 
C 


Por otro lado se tiene que 


El 
Pts) = Ps + NY 


Intervalo 5: t¿ <t<t, 


La intensidad de la carga circula por Ll y C y como es uniforme no produce caída en Ll. 
La tensión en el diodo vale uy, = E — ug, que es positiva puesto que u¿ < E, por lo que 
el diodo sigue inversamente polarizado. 
La intensidad 1 carga linealmente al condensador hasta el instante en que u¿= E, con 
lo que el diodo se polariza directamente y conduce. 
El tiempo de bloqueo es 
Cluc(ts)| 


I 


h, ESO 5 


cuyo valor mínimo ha de ser igual o mayor que el tiempo de apagado del tiristor. En el 
límite 
a Cll min 


10.12 
ar (10.13 


El mínimo del valor absoluto de la tensión del condensador en t; se da para I,,,¿,. Susti- 
tuyendo en (10.11) 
I 


Ll 
udtdl.. =|E+L. /]cosqaresen Ll C 10.13 
| cl Sin ( máx a) 6 . a ( ) 


La duración viene dada por 


C[E — uqlts)l 
I 


El flujo en Ll no varía ya que su intensidad es constante. 


ly 7 ti= 


Intervalo 6: t, <t <tg 

El esquema equivalente es el del intervalo 3 de la Figura 10-5. La corriente i, , evolucio- 
na según una cosenoide y la tensión del condensador según una senoide respecto del valor 
E. El incremento de tensión en el condensador al acabar el intervalo se relaciona con la 
intensidad de la bobina al comenzar el intervalo (de valor 1) mediante la siguiente expresión: 


Ll 
uclts) = E =1 a (10.14) 


La intensidad en el diodo es iy =1=4p¡. 


Intervalo 7: t¿ <t< ty 


Este intervalo es el de control. La tensión de salida del troceador se regula variando su 
duración (t, — tg). Para la máxima frecuencia de trabajo esta duración es cero. De (10.14) se 
desprende que la sobrecarga del condensador es directamente proporcional a la corriente de 
carga, característica que permite una reducción de los elementos de bloqueo. 

Durante este intervalo a Ll se le aplica la tensión uz(tg) — E que hace pasar el flujo de 
bs a f,. La duración de este intervalo influye, por tanto, en la duración del intervalo 1. 


Para hallar los valores de € y Ll necesarios para obtener un tiempo de bloqueo igual al 
tiempo de apagado del tiristor £, hagamos como en el circuito anterior 


C 
A (10.15) 
Ll ; 
Sustituyendo en (10.13) 


| E E/L5 
lucltdl mm = | E +3] cos Jaresen| =— ||. = 1,52E (10.16) 
L5 (E + E/L,5) 


De (10.12), (10.15) y (10.16) se obtiene finalmente que 


tal máx ; 
C=066 (10.17) 
E 
LE 
L1=03 7 (10.18) 


Comparando este resultado con (10.7) y (10.8) se desprende que en esta configuración los 
componentes de bloqueo son menores. Gracias a la bobina saturable £.. aumenta y el factor 
de forma de la corriente del tiristor es menor, es decir, el tiristor principal se aprovecha 
mejor y puede elegirse uno de menor tamaño. Aquí el tiempo t,,, también depende de la 
corriente de carga, pero en mucha menor proporción. 

Otra ventaja se deduce del hecho de que tras t¿ no hay oscilaciones y, por ello, la fre- 
cuencia máxima de trabajo de este convertidor es mayor que la del estudiado en el apartado 
anterior, con lo cual la tensión máxima obtenible en la salida es prácticamente igual a E. 

El componente crítico del circuito lo constituye la bobina de bloqueo. Su especial ciclo 
de histéresis y su trabajo en alta frecuencia hacen que su núcleo sea caro. 


10.5.3 Circuitos con tiempo de conducción variable. Bloqueo por condensador 
en paralelo 


En estos circuitos la frecuencia se mantiene constante y la regulación se efectúa variando 
t.. Por ello es necesario un tiristor auxiliar y el mando es más complicado. Como consecuen- 
cia, son menos fiables que los de frecuencia variable. 

Generalmente estos circuitos no pueden controlar la tensión de salida hasta cero, preci- 
sándose además para ello que la frecuencia disminuya (reguladores mixtos). 

La presencia del tiristor auxiliar agranda el número de configuraciones posibles y obliga 
a introducir elementos adicionales para la carga inicial del condensador a fin de que en el 
arranque sea indiferente cuál de los dos tiristores se dispare primero. 

El circuito con bloqueo por condensador en paralelo se da en la Figura 10.7. Es muy 
parecido al interruptor estático de la Figura 9.2. Ll y D1 se han adicionado para invertir la 
polaridad del condensador. La resistencia R procura la carga inicial del condensador y en el 
arranque da igual disparar un tiristor antes que el otro. Dado su gran valor óhmico, no in- 
fluye en el funcionamiento permanente y puede despreciarse para el análisis. 

Veamos su funcionamiento en régimen permanente. Con T conduciendo es 4¿= —E. 
Al disparar T' en el instante t,, se bloquea T y el condensador comienza a descargarse mer- 
ced a la intensidad de la carga. Su tensión evoluciona linealmente hasta el instante £, en que 
u¿ = E y D2 comienza a conducir. El tiempo de bloqueo viene dado por t, = C- E/I. 

Con el disparo de T se bloquea D2 y el condensador invierte su polaridad resonante- 
mente a través de Ll y D1 quedando dispuesto para el bloqueo de T. El tiristor auxiliar T' se 
bloquea por anulación de su intensidad sin que se le aplique tensión inversa. No obstante, 
para el caso en que l; = ¿¿ su tiempo de bloqueo viene dado por 


T == 
ty ==> y LIC 
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Ficura 10-7 Troceador de c.c. reductor de tensión con tiristores y bloqueo por condensador en paralelo. 
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10.5.4 Circuito de Jones 


Su principal ventaja radica en el buen aprovechamiento del condensador de conmuta- 
ción, sobre todo para tensiones de alimentación bajas, pues a diferencia de los circuitos ante- 
riores, su tensión de trabajo puede elegirse varias veces superior a la de alimentación. Otra 
ventaja es que el tiempo de bloqueo para el tiristor principal es prácticamente constante en 
un amplio margen de intensidad de carga. 

Su esquema y formas de onda principales se dan en la Figura 10-8. El circuito es muy 
similar al estudiado en el apartado anterior. La única diferencia está en que la bobina Ll 
tiene una toma intermedia. El cociente entre espiras es n = Ny/N, y si es Ll la inductancia 
total, la inductancia correspondiente a las espiras N, es L1/(1 + nY. 


Intervalo 1: t, <t<t, 
Al disparar T', T se bloquea y la intensidad de carga pasa por C, que se descarga lineal- 
mente hasta que 4¿= —£E. Al no variar la intensidad en Ll su caída de tensión es nula. 


Intervalo 2: t, <t< ty 


En ta la inductancia correspondiente a N, fuerza a que siga pasando la intensidad, que lo 
hace cosenoidalmente y el condensador se carga más negativamente senoidalmente. La in- 
tensidad en D2 es 


tp = 17 hp 
Al llegar a t¿ se bloquea T. 


Intervalo 3: t¿ <t<t, 


En tz la tensión del condensador supera a E y tiene lugar un semiciclo resonante en que 
la intensidad entra a la batería y circula a través de C, DL, Ll y D2. 


Señales 
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FicuRa 10-8  Troceador de c.c. reductor de tensión con tiristores y bloqueo por circuito de Jones. 


Intervalo 4: t, <1< tz 


La presencia de D1 impide que la intensidad se invierta. En él todas las variables tienen 
un valor constante. 


Intervalo 5: t¿ <t<t, 


Al disparar T se aplica la tensión de alimentación a las espiras N, de Ll y la intensidad ix 
aumenta linealmente (está representada con línea discontinua en la forma de onda ix). La 
intensidad por D2 disminuye en la misma proporción. 

Como en N, aparece la tensión E, en Ny aparece una tensión nE gracias al comporta- 
miento como autotransformador de Ll, a través de cuya inductancia de dispersión se origina 
una onda resonante de intensidad que carga directamente al condensador. Esta onda pasa 
por Na, DI, € y T y está igualmente representada a trazos en la forma de onda iy. 

Cuando D2 deja de conducir, instante tg, la intensidad por N, se hace constante y su 
caída de tensión es cero y, por tanto, también es cero la caída en Ny. La intensidad resonante 
sigue circulando forzada por la inductancia de dispersión de L1 funcionando como autotrans- 
formador y se anula en t,. Gracias a ello el condensador puede cargarse más, de manera que 
tqlt,) = uclto) y el condensador queda dispuesto para un nuevo bloqueo de T. 


Intervalo 6: t, <t<ty 


En este intervalo el diodo D1 impide que el condensador se descargue a través de N, y T. 


10.5.5 Troceador de c.c. bloqueado por fuente inversa de intensidad (FIT) 


Este modo de bloqueo se ha analizado en el Apartado 5.5.2. Véase el esquema del circui- 
to en la Figura 10-9. En t, se dispara T y pasa a dar instantáneamente la corriente de carga. 
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FiGura 10-9 Troceador de c.c. reductor con tiristores y bloqueo por fuente inversa de intensidad (FI). Véase 
un posible circuito de control en la Figura 10-15. 


A la vez se origina una onda resonante a través de T, D2, Ll y C, que invierte la carga de 
este. En el instante t, se dispara T' y la onda resonante circula ahora en sentido inverso a la 
anterior. Al anularse la intensidad en T, el exceso de la onda resonante pasa a través de DI 
cuya caída de tensión polariza inversamente al tiristor principal (D1 no se supone ideal para 
resaltar su caída). El tiempo de bloqueo es el tiempo durante el cual conduce DI. Al anular 
se su intensidad, instante t,, la tensión en C es inferior a la de la batería y D3 sigue inver- 
samente polarizado. La intensidad de carga sigue suministrándola T' hasta que u¿=E y 
comienza a conducir D3. La intensidad por T' sigue circulando forzada por Ll, con lo cual el 
condensador se sobrecarga. Al anularse iy. toda la intensidad de la carga la da D3 y el con- 
densador mantiene su tensión hasta el nuevo disparo de T. 

El tamaño de los componentes de bloqueo es en este circuito menor que en los estudia- 
dos anteriormente. El tiempo t,,, depende poco de la carga. Como en todos los circuitos con 
bloqueo por fuente inversa de intensidad, la du/dt del tiristor principal es muy elevada tras 
el bloqueo (instante t,) y es preciso montar una red amortiguadora RC en paralelo con T. En 
el caso que nos ocupa hay que añadir otra RC a T.. 


10.6 REGULADORES DE C.C. REDUCTORES CON TRANSISTORES (BUCK) 


De forma análoga a lo dicho en la Sección 9.4 respecto de la implementación de 
interruptores estáticos de c.c. con transistores, aquí de nuevo hay que establecer las posibili- 
dades que ofrecen los transitores de potencia Darlington, FET e IGBT para implementar 
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troceadores de c.c. reductores. Sus circuitos básicos siguen siendo los de las Figuras 10-2 
para carga resistiva y 10-3 para carga inductiva, la más habitual, en las que el interruptor 
regulador se realiza con un transistor de potencia. Suele conocérsele como circuito buck en 
las obras dedicadas a fuentes conmutadas (revísese lo dicho al respecto en la Sección 10.1). 
Puede verse en [10-27], Sec. 7.3, el análisis detallado del circuito, tanto para el supuesto 
(aquí sobreentendido) de intensidad de carga fluyendo en modo continuo, como para el caso 
menos común de intensidad de carga discontinua. 

La ventaja respecto de los circuitos con tiristores es que no se necesitan componentes 
adicionales de bloqueo del transistor, pues basta con anular su excitación. Las protecciones 
generales contra sobretensión dadas en la Figura 3-8 deben ser ahora estudiadas para funcio- 
nar a la frecuencia exigida por el troceador sin disipar excesiva potencia. Los circuitos de 
excitación propios de cada transistor, y sus variantes, han sido explicados en las Seccio- 
nes 3.2.5, 3.3.3 y 3.4.3. Quedan así implícitamente estudiados los troceadores de c.c. reduc- 
tores con transistores. 


10.7 REGULADORES DE C.C. ELEVADORES (BOOST) 


Todos los montajes vistos anteriormente proporcionan una tensión de salida inferior a la 
de la entrada. Hay otros que actúan como elevadores, cuyo esquema general se da en la 
Figura 10-10. Entre el regulador y la fuente se monta una bobina de gran inductancia. El 
filtro está constituido por D y C. Su modo de operación es distinto del de los circuitos ya 
estudiados. Con el regulador cerrado la intensidad en la bobina aumenta linealmente; al 
abrirlo, la intensidad sigue circulando por D y se carga el condensador. Al cerrar de nuevo el 
regulador, el diodo impide la descarga del condensador C, el cual suministra intensidad a la 
carga. El nombre de circuito boost suele reservarse para la versión con transistores. 


ie 


Regulador 


Ficura 10-10 Regulador de c.c. no disipativo, o troceador, elevador de tensión. Esquema bá- 
sico independiente de su implementación con transistor o con tiristores. 


Para evaluar la relación de transformación de una manera aproximada se va a suponer 
que el condensador es muy grande y que su tensión (en régimen permanente) es uniforme, 
U,,.. Por consiguiente, para una carga fija también lo es la intensidad 1. 


Intervalo 1: 1, <t<t, 


El interruptor regulador está cerrado. El diodo no conduce e i¿= —1. La intensidad 
en la bobina L aumenta (y, por tanto, su energía) a expensas del generador E según la ecua- 
ción 


hato Eq : E. 
i¿ = ito) 7 : | E di = i¿(to) + + (1 — to) 


to 
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Al abrir el regulador, instante t,, la intensidad en el generador y en la bobina ha alcanza- 


do el valor a 
iglt1) = iglto) + E (t, = to) (10.19) 


Intervalo 2: t, <t<t, 


El interruptor regulador está abierto. El diodo conduce y la bobina descarga, parte de la 
energía acumulada, en el condensador y en la carga, de modo que 


3 , sde i ¿E Un 
ii + | AB a e +) 


y al acabar el intervalo, instante t,, en que se cierra de nuevo el interruptor regulador resulta 


, Z EU 
¿¿(t2) E i¿(t1) L 


valor que, alcanzado el régimen permanente, es igual a ¿,(tp), por lo que sustituyendo en 
(10.19) se obtiene e 


Da 


(ta — t) 


Cuanto menor es t,, menor es la tensión de salida. 

Los modos de regulación son igualmente los tres vistos en la Sección 10.3. 

Como ejemplo de circuito práctico con tiristores se da el de la Figura 10-11 en que el 
tiristor principal es T y su bloqueo se consigue por fuente inversa de intensidad (Aparta- 


do 5.5.2). 


Carga 


FIGURA 10-11 Regulador de c.c. elevador de tensión. Circuito práctico con tiristores. 


10.58 REGULADORES DE C.C. CON AISLAMIENTO 


Hasta aquí se han visto los principales circuitos reguladores de c.c. reductores y elevado- 
res sin aislamiento. Se puede combinar en cascada el circuito reductor (buck) y el elevador 
(boost) para conseguir un regulador que dé una tensión inferior o superior a la de alimenta- 
ción. El circuito de Cuk [10-12] también lo consigue, aunque invirtiendo la polaridad de la 
tensión de salida respecto de la de entrada. 

Existen otras configuraciones reductoras-elevadoras que proporcionan aislamiento galvá- 
nico entrada-salida (la forward, derivada de la reductora sin aislamiento buck, y la flyback, 
derivada de la elevadora sin aislamiento boost) y resultan de gran interés para su aplicación a 
fuentes conmutadas, pues casi siempre lo requieren. 

Antes de pasar a describir los circuitos de control se quiere proporcionar en los aparta- 
dos siguientes una sucinta explicación de las configuraciones con aislamiento antedichas. La 
problemática del modo de bloqueo del interruptor de potencia, tanto si se implementa con 
tiristores como si se hace con transistores, no es en nada diferente a la de los reguladores ya 
estudiados, por lo que se atenderá exclusivamente a su circuito básico con un interruptor 
ideal genérico. 
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10.8.1 Regulador reductor-elevador con aislamiento (forward) 


Su circuito básico es el de la Figura 10-12. La fuente de alimentación E se cierra me- 
diante el interruptor regulador sobre el primario de un transformador de N, espiras*%”, La 
tensión del secundario, de N, espiras, alimenta el filtro compuesto por L y C, y la carga R, a 
través del diodo D1. Antes de que el núcleo se sature se abre el regulador y aparece por la 
ley de Lenz una tensión en los devanados de polaridad contraria a la anterior, limitada por el 
devanado N, y el diodo D3 cerrados sobre E, con lo que el diodo D1 se bloquea y aísla el 
transformador del filtro y la carga, pasando a circular la intensidad de la bobina por D2. 
Recuperada la situación magnética inicial en el núcleo a través de Nz, se inicia un nuevo 
ciclo, 

En la Sección 20.1.1 se volverá sobre una variante muy empleada de este circuito en la 
que el devanado desmagnetizador N, está aislado de N,, lo que reduce la tensión en Dj. 
Aquí se ha preferido explicar la versión más simple. 

Tras esta breve explicación del funcionamiento procedamos por intervalos considerando 
los componentes ideales salvo el transformador en cuanto a su intensidad magnetizante no 
nula. Se supone C infinito, por lo que la tensión en la carga no tiene rizado y vale U,,, una 
vez alcanzado el régimen permanente con un determinado factor de trabajo 0=1,./T del 


“cel 


interruptor regulador. La intensidad en la carga tampoco tiene rizado y vale 1,, = U,,/R. 


Intervalo 1: t, <t<ty 


El interruptor regulador está cerrado y el primario del transformador, de N, espiras, está 
a la tensión de la fuente E. En N, y N, se establecen, respectivamente, las tensiones 


u=E=Ñ a Bl (10.20.a, b) 


La tensión u, es mayor que la tensión de la carga U,,,, por lo que Dl se polariza directa- 
mente sometiendo a la bobina L a una tensión constante y a una intensidad creciente de 
derivada constante de valores [recuérdese la situación similar de una bobina descrita por la 
Expresión (10.19)), respectivamente: 


Als il 


1-7 N 17 WN: 
ip, = ixlto) + A | (s e Us Jo ito) + ¿e SE Un) to) (10.21.a, b) 
to 


0 


Dicha intensidad se refleja en el primario del transformador afectada por la relación de 
espiras N¿/N, y, al mismo tiempo, se superpone su intensidad magnetizante que depende de 
la inductancia L,, ¿ de dicho devanado primario, de modo que 


T 


E A A 
o + í Edt=i, de ta) (10.29) 
El mg 


to el: mg 


supuesto que la corriente magnetizante al principio del intervalo es nula. Al final del interva- 
lo se alcanzan unas intensidades en L y en R expresadas por (10.21.b) y (10.22) particulariza- 
das para t=+,. La intensidad magnetizante de pico referida al primario alcanzada al final 
del intervalo es 


- JE E 
1 (to) 4 e | Edt=0 a (o) (10,23) 


tw AnS 


10-1 En lo que sigue, y por comodidad, se denominará indistintamente mediante N, a las espiras del devanado i y al propio 
devanado. Lo mismo en el siguiente Apartado 10.82. 
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FiGUKA 10-12 Regulador de c.c. no disipativo reductor-elevador con aislamiento (forward). En las ondas de tensión se ha respe- 
tado una escala realista para poner de relieve las elevadas tensiones internas resultantes comparadas con la tensión de salida U,,,. 
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y el incremento de intensidad en L durante el intervalo'es 


1 N. 
Ne (» - Us) to) (10.24) 


Antes de pasar al intervalo siguiente verifiquemos que los diodos D2 y D3 están abiertos 
porque las tensiones antedichas los someten a tensión inversa. En el caso de D2 es más evi- 
dente, pues queda sometido a una tensión inversa igual a us, y en el de D3 no hay más que 
considerar que la tensión uz en Na, de acuerdo con la posición de su terminal correspondien- 
te, es positiva y vista por dicho diodo sumada a la de N,, por lo que D3 resulta sometido a 
una tensión inversa total uy de valor E + E(N¿/N,) que lo bloquea. 


Intervalo 2: ZE <tsto 


El interruptor regulador se abre cortando la intensidad en N,, que incluye la magneti- 
zante. Como el flujo en el transformador no puede cortarse, la intensidad magnetizante ha 
de transferirse a otro devanado entrando también por el terminal correspondiente y el único 
camino que tiene es en Nz a través de D3, que entra en conducción verificándose que 
u,= —E y las tensiones en N, y Na invierten también sus polaridades. La inversión de la 
tensión en N, produce el corte de D1 y la continuidad exigida de la intensidad en L pone en 
conducción D2. Dicha intensidad en la bobina decrece linealmente por estar sometida a una 


tensión constante u, = —U,,, de acuerdo con la expresión 
y spa é Una 
meo) má), | Und á) 00) (10:25) 
ul 


El núcleo se desmagnetiza devolviendo energía a la fuente partiendo de una intensidad 
magnetizante en N¿ que recoge los amperios - vuelta alcanzados al final del intervalo anterior 
en N,, de modo que 


inst = ti) =1 | NN (E) dt =1 (10.26) 


mg Na y L mg Na Lo, (Na/N Y 


mg 


N, 1 l Ni. Ett) . 
t1 


puesto que ahora la inductancia magnetizante operante en Ny es la definida para N, Lag» 
afectada por el cuadrado de la relación de espiras Ny/N, al nuevo devanado; véase la Expre- 
sión (8.46). Haciendo cero la expresión anterior y teniendo en cuenta la (10.23), se obtiene la 
duración de la desmagnetización. Puesto que el intervalo 2 debe durar como mínimo hasta 
que el transformador se desmagnetice, puede llamarse a dicha duración (ta yy; 7 41) de modo 
que resulta 


O LO (10.27) 


Para una duración (t, — t,) del intervalo 2 genérica (siempre superior a la mínima exigida 
por la desmagnetización) el régimen estacionario supuesto obliga a que la intensidad en la 
bobina L descienda hasta el valor con que inicia el intervalo 1, de modo que el decremento 
indicado en el sustraendo final de la Expresión (10,25), ahora (U,,/LVt, — t,), debe igualar al 


incremento obtenido en el primer intervalo expresado en (10.24). De dicha igualdad se de- 
duce la tensión media obtenida en la carga 


Un =E 8 (10.28) 


La anterior expresión indica que la tensión media de salida U,, puede ser inferior o supe- 
rior a la de entrada E, sin más que elegir adecuadamente la relación de espiras Ny/N, y el 
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factor de trabajo ó. Para una relación de espiras unidad, el circuito es reductor, pues d es 
siempre inferior a la unidad, razón por la cual algunos autores [10-27, Apartado 10.4.3] gus- 
tan de indicar que este circuito se deriva de la topología reductora sin aislamiento (buck). 


10.5.2 Regulador elevador con aislamiento (flyback) 


Si se dota al regulador elevador de la Figura 10-10 de un segundo devanado en la bobina 
se consigue aislamiento galvánico al tiempo que se mantienen muchas de sus características. 
Resulta la Figura 10-13, en la que con el interruptor regulador cerrado la inductancia L de la 
bobina en su devanado N, acumula energía magnética mientras el devanado N, desarrolla 
una tensión us, negativa y se mantiene cortado debido al diodo D. Cuando se abre el 
interruptor se invierten por la ley de Lenz las polaridades en los devanados de la bobina, 
que descarga la energía almacenada a través de N, y D hacia el condensador de filtro C y la 
carga R. 

Antes de proceder al análisis detallado por intervalos repetiremos los supuestos hechos 
para el regulador anterior (forward) de componentes ideales, capacidad infinita de C (lo que 
elimina el rizado de la tensión e intensidad de salida U,, e 1,,) y de haberse alcanzado un 
régimen permanente en la tensión de salida con un factor de trabajo 9 =t,./T. Ayudará a 
comprender el nuevo circuito el tener presente que, si bien en el circuito anterior la transfe- 
rencia de energía desde la fuente hacia la carga y su filtro se hacía mientras el regulador está 
cerrado, ahora la transferencia se hace mientras está abierto. En aquel la inductancia magne- 
tizante del transformador no juega papel en la transferencia energética y es un elemento 
parásito aunque a considerar necesariamente. En el nuevo circuito la inductancia L es el 
almacén energético que permite trasvasar energía de la fuente a la carga, actuando los dos 
devanados no como un transformador (se evita en la descripción el uso de esta denomina- 
ción) sino como una bobina con dos devanados (uno de carga, N,, y otro de descarga) aunque 
se suponen perfectamente acoplados de modo que no se pierde energía en la transferencia. 

Se distinguen dos modos de funcionamiento: En el modo discontinuo la desmagnetiza- 
ción del núcleo de la bobina es completa antes de iniciarse un nuevo ciclo y la intensidad 
magnetizante cesa. En el modo continuo se inicia un ciclo nuevo antes de alcanzarse la des- 
magnetización y la corriente magnetizante fluye continuamente, bien por N,, bien por N,. 


Modo discontinuo 
Intervalo 1: t, <t<t, 


Se cierra en t, el interruptor regulador y el devanado de N, espiras de la bobina resulta 
conectado a la tensión de la fuente E. La inductancia de dicho devanado con el N, abierto 
es, como se ha dicho al principio, L. En el devanado N, se establece una tensión 
u, = —E(N¿/N,) por efecto transformador entre devanados, la cual bloquea al diodo D que- 
dando aislada la bobina del circuito de salida CR. 

En el devanado N, se desarrolla una intensidad que crece linealmente hasta alcanzar un 
valor [,, en el instante t, en que termina el intervalo por apertura del regulador 


1 a 1 ce 
inl(t1) = inlto) + Al Edt =0 + a to) = dl (10.29) 
to 


La energía magnética acumulada en t, en la bobina es, por tanto, 
e 
Sen (10.30) 


Se ha incluido en la Figura 10-13 por claridad, lo mismo que en la 10-12, la evolución de 
la intensidad magnetizante i,,, referida a N,, que coincide con iy en el primer intervalo. 
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FicurA 10-13 Regulador de c.c. no disipativo elevador con aislamiento (flyback). Modos continuo y discontinuo. 


Se han agrandado las escalas de intensidades y tensiones para mantener proporciones realistas. 
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Intervalo 2: t, <t < t, 


El interruptor regulador se abre cortando la intensidad en N, toda ella magnetizante. 
Como el flujo en el núcleo no puede cortarse, esta intensidad magnetizante, que entra por el 
terminal correspondiente de N,, se transfiere a N, entrando igualmente por su terminal co- 
rrespondiente (en la Figura 10-13 dichos terminales son los que tienen punto) y circulando 
por D. La intensidad de magnetización de la bobina es ahora ¿¡, que comenzando por el 
valor 1,(V, /N2) heredero de la magnetización al final del intervalo anterior, desciende lineal- 
mente al quedar sometido N, a la tensión uz, = U,, del condensador, de modo que 


: : 1 : N; e 
iplt — t,) = iplt,) + E a Om) de = Ly LN NY (Eta) (10.31) 


t 

Anulando la expresión anterior y teniendo en cuenta la (10,29), se obtiene la duración de 
la desmagnetización. Puesto que en este modo el intervalo segundo debe durar como míni- 
mo hasta que la bobina se desmagnetiza, puede llamarse a dicha duración (to ,,,, — t,) de 
modo que 


loan A t,) == (10.32) 

Para una duración (t, — t,) del intervalo 2 genérica (siempre superior a la mínima antedi- 
cha exigida por la desmagnetización) el régimen estacionario supuesto obliga a que la ener- 
gía extraída de la fuente durante el intervalo 1, sea igual a la energía disipada en R durante 


todo el ciclo T, es decir, 
e 
a (10.33) 


y teniendo en cuenta la Expresión (10.29) resulta una tensión de salida 


R : 
Da = MS (10.34 
m ce 9LT ( ) 


La anterior expresión indica que la tensión media de salida U,,, puede ser inferior a la de 
entrada E haciendo t,, muy pequeño comparado con T. Para un valor moderado de ?,.. puede 
conseguirse una tensión U,, mayor que E eligiendo un valor de L suficientemente pequeño, 
o lo que es lo mismo, elevando la intensidad de pico 1, en la medida necesaria [nótese en 
(10.30) que si se reduce £ la energía extraída en el impulso de intensidad se eleva porque 1,, 
que resulta aumentada, cuenta al cuadrado]. 


Modo continuo 
Intervalo 1: t,¿<t<t; 


Cuando se cierra en t, el interruptor regulador y el devanado N, se conecta a la fuente E, 
existe una intensidad magnetizante remanente del ciclo anterior que, considerada actuando 
en dicho devanado N,, se representa por I,. La Expresión (10.29) para la intensidad ¡y sigue 
siendo válida con la precisión de que in(t,) = L,, resultando 


=> (10.35) 
E 


Intervalo 2: t, <t<t, 


El interruptor regulador se abre cortando la intensidad en N,. Como en el modo discon- 
tinuo, se produce una desmagnetización de la bobina reduciéndose su intensidad de magne- 


tización iy, que, comenzando en el valor 1, (N,/N), desciende linealmente de acuerdo con la 
misma Expresión (10.31). Sin embargo, en este modo no se llega a la anulación de ty sino a 
su reducción parcial hasta el valor 1,(N,/N,) requerido por el supuesto de iniciación del ciclo 
con ij = 1,. Por tanto, 


As On (ta 4) (10.36) 
: Na 2, 2 L:(Nz/N y E : : 
De las dos anteriores expresiones se deduce que 
pe (10.37) 
NEO : 


10.9 CIRCUITOS DE CONTROL PARA REGULADORES DE C.C. 


Respecto del circuito de control general para interruptores estáticos visto en la Figura 
9-18, el de un regulador sustituye el bloque de decisión de estado abierto-cerrado por un 
bloque que elabora una secuencia cíclica de apertura y cierre de los semiconductores de 
potencia destinada al mantenimiento del valor consignado para la variable de salida regulada. 


10.9.1 Circuito de control genérico. Esquema de bloques 


De acuerdo con lo anterior, el control elabora la información proporcionada por el circui- 
to de potencia (sobre todo la variable de salida regulada, tensión o intensidad, y a veces la 
tensión de entrada y la variable no regulada de salida) y genera las señales de disparo del 
transistor o de los tiristores con una fase y una secuencia convenientes al modo de regula- 
ción (frecuencia variable, tiempo de conducción variable, mixto). En la Figura 10-14 se 
muestra la organización general del circuito de control de un troceador, tanto para c.c. como 
para c.a. En gran parte es similar al circuito de control del interruptor estático mostrado en 
la Figura 9-18, al que se añade el detector de la variable a regular (normalmente la tensión 
de salida, aunque bien puede ser la intensidad de salida, la cual sería ajustada por el circuito 
de potencia variando la tensión de salida de la manera estudiada). 


realimentación de la variable a regular 


Circuito de control 


Lar Excitadores 
de las [ t Lógica de Í 
————> | : Se de los o bien 
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manual remotas 


FicuRA 10-14 Esquema de bloques general de un circuito de control de un regulador, tanto 
de c.c. como de c.a., con transistores o con tiristores. 


10.9.2 Ejemplo de control para troceador de c.c. con tiristores 


En la Figura 10-15 se da a modo de ejemplo una parte de un circuito de mando emplea- 
do en la práctica para el control de un troceador de c.c. reductor con tiristores con circuito 
de potencia similar al de la Figura 10-9. La potencia nominal del equipo es de 3,5 KW. 
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FiGURA 10-15 Circuito de primera generación simplificado para control de un troceador de c.c. reductor de 
tensión con tiristores y tiempo de conducción variable bloqueado por fuente inversa de intensidad (Fig. 10-9). 
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Cortesía de ISOLUX, grupo Isodel-Sprecher. 


Como oscilador se emplea un transistor monounión programable (PUT); el potencióme- 
tro P2 permite el ajuste de la frecuencia de trabajo. El diente de sierra generado en C5 es 
amplificado y conformado en el amplificador operacional AO3, y en AO4 se compara con la 
señal de referencia. Los puntos de corte se mandan a las puertas de los tiristores, cuyos im- 
pulsos de disparo se conforman en el diferenciador y en CL Los transistores bipolares TR2 y 
TR3 amplifican los impulsos y los transformadores de impulsos TF1 y TF2 los aíslan galváni- 
camente. La señal de referencia se obtiene a la salida del amplificador de error AO1. La 
tensión de la carga se ajusta mediante P1. El temporizador inicial solo actúa en el arranque y 
su misión es que la tensión de la carga suba desde cero a su valor nominal de una manera 
lenta (alrededor de 5 s). 

La tensión de alimentación del circuito de mando se obtiene de la batería mediante un 
diodo Zener y una resistencia. La muestra de tensión se obtiene del cátodo de D3 (Figu- 
ra 10-9). 

Cuando por cualquier razón la tensión de la carga sube, la salida de AO1 (señal de refe- 
rencia) sube, el desfase entre los dos trenes de impulsos de disparo disminuye, T conduce 
menos y la tensión de la carga baja, compensando así su desviación inicial hacia valores más 
altos. 
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| En un troceador de c.c. reductor de tensión con tiristor y autobloqueo por circuito LC como el de 
3 la Figura 10-5 la tensión de alimentación E es de 110 V y la carga puede suponerse bien modela- 
ñ por una fuente de intensidad de 100 A. El tiempo de apagado t, del tiristor es de 20 jus. Los semiconductores 
se suponen sin caída de tensión en conducción ni intensidad con polarización inversa. Se supone L2 de valor 
infinito. Se pide: 


1) La capacidad C del condensador de bloqueo y la inductancia Ll de la bobina de bloqueo necesarias para 
proporcionar un tiempo de bloqueo al tiristor principal T un 40% superior a su tiempo de apagado. 

2) La duración del intervalo 1, tz — ty, durante el que T conduce. 

3) La tensión en el condensador al final del intervalo 1, ug(ty). 

4) La tensión en el diodo, uy, al principio del intervalo 2. 

5) La duración del intervalo 2. 

6) Suponiendo que el tiempo transcurrido entre disparos sucesivos de T es de 400 ps, calcular la tensión 
media en la carga. 


ETT 1) Para que el circuito proporcione a T el tiempo de bloqueo pedido, según las Expresiones (10.7) 
- Solución ] , 
Ea dni y (10.8), debe cumplirse 


20 ps: 1,4:100 A 


C=13 34,1 pF 
110 Y 
(10.38) 
20 us-1,4:110 V 
LI =06 185 ¡H 
100 A 
2) Según las explicaciones del Apartado 10.5.1, el intervalo 1 se compone del tiempo 
tt =w%,/LIC =2%,/185 pH:34,1 pF = 78, ps (10.39) 


y del tiempo 


1 14 
tot = y Frosen le 1 (10.40) 


Sustituyendo en la expresión anterior los valores hallados de L1 y C, los valores dados de 1 y de E, y el 
valor de la pulsación 


1 1 


= 39.814,1 rad/s (10.41) 
JLIC— /185 14H-34,1 pF 
se tiene 
E 1 1004 [85 HH]_ 07387.) ds 
2 ada | Mov arar] Br : 
por lo que el intervalo 1 dura 
78,9 ys + 18,4 ps = 97,3 ps (10.43) 


3) De acuerdo con la Expresión (10.5) la tensión en el condensador para ly es 
uclt)= Ecos ta — t,)==110 V cos (39.814,1 rad/s-18,4 us)= 110 V-0,7435=—81,8 V (10.44) 


4) De acuerdo con los diagramas temporales de la Figura 10-5 


uplta ) =E + lucfta)| = 110 V + 81,8 V = 191,8 V (10,45) 
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5) 


Según las explicaciones del Apartado 10.5.1, el intervalo 2 dura mientras C invierte su tensión desde la 
que tiene en ty hasta que adquiere la tensión E, con una corriente constante igual a la de la carga I, resul- 
tando un tiempo 

34,1 pF 


Cc 
ty = lo = [E — uoltal == yyy (LLO V + 818 V) = 654 ps (10.46) 


Bajo el supuesto de inductancia L2 infinita, esta no se satura y no añade ni resta a la carga tensión media 
ninguna respecto de la existente en el diodo D. El valor medio de la tensión 1), y por tanto de la carga, 
promediando los tres estados por los que pasa uy, (tensión constante de 110 V durante 97,3 ps; tensión 
triangular de 191,8 V durante 65,4 us; tensión nula durante 400 ps — 97,3 us — 65,4 us = 237,3 pus) será 


110 V-97,3 us + (191,8 V/2)-65,4 ps +0 V-:237,3 us 
400 ys 


49,4 V (10.47) 


En un regulador de c.c. no disipativo elevador de tensión como el de la Figura 10-10 con conden- 
sador infinito la tensión del generador E es de 24 V. El periodo T es de 100 ys y el tiempo duran- 


te da cual el interruptor regulador está cerrado t.. es de 40 us. El interruptor regulador y el diodo se suponen 
ideales y la bobina de 1 mH y sin pérdidas. La carga es de 10 Q. Se pide calcular: 


La tensión de salida U,,,. 
La potencia entregada a la carga. 
El incremento de intensidad en la bobina durante los intervalos con el interruptor cerrado. 
La intensidad media en la bobina 1, ,,, 
El rizado de la intensidad de la bobina. 
a capacidad de un condensador real que asegure un rizado aproximado de la tensión de salida del 1%. 


“| 1) De acuerdo con la formulación dada en la Sección 10-7, intervalo 2, se tiene 
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T 100 ys 
E. =24 V 40 V (10.48) 
Ti 100 ps — 40 ps 


La potencia entregada a la carga es 


Un. 40 VA 
100 100 


=160 W (10.49) 


De acuerdo con la formulación dada en la Sección 10-7, intervalo 1, se tiene 


: E Ypmav , 
ilt1) — igllo) [6 la) a 40 us = 0,96 A (10.50) 


La potencia media de entrada debe ser igual a la potencia de salida. Por otra parte, la potencia media de 
entrada es igual a la tensión E del generador por el valor medio de su intensidad i¿. Por tanto, 


Em = 160 W (10.51) 


lem 


de donde 


lgm — 160 W/24 V = 6,67 A (10.52) 


Tomando el rizado de una variable como el valor pico a pico dividido por el valor medio y expresado en 
tanto por ciento, se tiene para i,, de acuerdo con los valores respectivos previamente hallados (10,50) y 
(10.59), un rizado de 


(0,96 A/6,67 A)100 = 14,4% (10.53) 


Definido el rizado para la tensión de salida como en el caso anterior, se tiene que durante el intervalo 1 la 
caída de tensión del condensador debe ser de 


40 V-0,01 =0,4 V (10.54) 
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Como durante ese tiempo el condensador es el que suministra toda la corriente a la carga, supuesta 
esta constante e igual a 40 V/10 Q = 4 A, desciende su tensión en un valor (que debe ser igual a 0,4 V) de 


AQ 4 Aíto) 4A-40 ps 


AU 0,4 V 10.55 
C € C ) 
y despejando € se tiene 
O (10.56) 
0,4 V E , 


-10.11 REFERENCIAS 


Libros y artículos 


10-1] E. R. HNaAtEx, Design of Solid-State Power Supplies, Capítulo 7, New York, Van Nostrand Reinhold 
Company, 1971. (10.5; 10.6; 10.7) 

10-2] S. B. DEWAN, A. STRAUGHEN, Power semiconductors circuits, Capítulo 6, New York, John Wiley and 
Sons, 1975. (105 5, 10.6) 

10-3] R. D. MIDDLEBROOK, “A Continuous Model for the Tapped-Inductor Boost Converter”, PESC 75, Cul- 

ver City, CA, pp. 55-71, June 9-11, 1976. (10.7) 

10-4] R. D. MIDDLEBROOK, S, CUK, “A General Unified Approach to Modelling Switching-Converters Power 

Stages”, PESC 76 Record, pp. 18-34, 1976. (10.7) 

10-5] S. Cuk, R. D. MIDDLEBROOK, “A General Unified Approach to Modelling Switching DC-to-DC Conver- 

ters in Discontinuous Conduction Mode”, PESC 77 Record, pp. 36-57, 1977. (10.7) 

10-6] B. W. WILLIAMS, “Impulse-commutated thyristor chopper”, Proc. IEE, vol. 124, n.” 9, pp. 793-795, Sep. 

1977. (10.4) 

10-7] W. MCMURRAY, “Thyristor Commutation i in DC Choppers - A Comparative Study”, JEEE Trans. on In- 
dustry Application, vol. TA-14, n.? 6, pp. 547-558, Nov./Dec. 1978. (10.4) 

[10-8] P. R. K. CHETTY, “Modeling and Design of Switching Regulators”, IEEE trans. on Aerospace and ome 
systems, vol. AES- 18, n.2 3, pp. 333-344, May 1982. (10.7) 

10-9] P. R. K. CHErTY, Current Injected Equivalent Circuit Approach to Modeling of Switching DC-DC 

Converters in Discontinuous Inductor Conduction Mode”, IEEE trans. on Industrial Electronics, vol. 

1-29, n.2 3, pp. 230-234, August 1982. (10.7) 

10-10] S. Cux, R. D. MIDDLEBROOCK, “Advances in Switched-Mode Power Conversion. Part 1”, JEEE Trans. 

on Industrial Electronics, vol. IE-30, n.? L, pp. 10-19, Feb. 1983. (10.1) 

10-11] S. Cux, R. D. MIDDLEBROOCK, “Advances in Switched-Mode Power Conversion. Part II”, IEEE Trans. 

on Industrial Electronics, vol. IE-30, n.? 1, pp. 19-29, Feb. 1983. (10.1) 

10-12] S. Cux, “A New Zero-Ripple Switching DC-to-DC Converter and Integrated Magnetics”, IEEE Trans. 

on Magnetics, vol. Mag-19, n.* 2, pp. 57-75, March 1983. 410.1) 

10-13] S. Cuk, “New Magnetic Stuctures for Switching Converters”, IEEE Trans. on Magnetics, vol. Mag-19, 

n.” 2, pp. 75-83, March 1983. (10.1) 


Power Converters: Small-Signal AC and Lage-Signal DC Characterization, Stability Requirements, and 
Implementation of Practical Circuits”, PESC 85 Record, pp. 771-785, 1985. (10.7) 

[10-15] R. D. MIDDLEBROOK, “Topics in Multiple-Loop Regulators and Current-Mode Programming”, JEEE 
trans. on Power Electronics, vol. PE-2, n.? 2, pp. 109-124, April 1987. (10.7) 

10-16] M. Rico, J. UCEDA, J. SEBASTIÁN, F. ALDANA, “Static and Dynamic Modelling of Tapped Inductor de-to- 
de Converters”, Specialists Conference, Blackburg, pp. 281- 288, July 1987. (10.1) 

10-17] J. SEBASTIÁN, J. UCEDA, “The Double Converter: A fully Regulated Two-Output de-to-de Converter”, 
IEEE trans. on Power Electronics, vol. 2, n.” 3, pp. 239-246, July 1987. (10.17 

[10-18] R. ReDL, N. O. SokaL, “Using Current-Mode Control”, Powertechnics Magazine, pp. 23-28, July 1989. 
(10.7) 


(O ITES-Paraninfo 


[10-14] R. REDL, N. O. SoKaAL, “Current-Mode Control, Five Different Types, Used with the Basic Classes of 


375 


Parte TIT. Funciones básicas y topologías 


376 


[10-19] 


1020] 


10-21 


10-22 


10-23] 


[10-24] 
10-25 


10-26 


10-27] 


[10-28] 


10-29 


10-30] 
10-31] 


10-32 


10-33 


il 


10-34] 


K. RISCHMÚLLER, “600 A transistor chopper for high efficieney motor speed control”, Thomson-CSF, 
Division Semiconducteurs, Aix-en-Provence, Technical Information n.”. 17, 1990. (10.5) 

V. VORPÉRIAN, “Simplified Analysis of PWM Converters Using Model or PWM Switch; Part I: Conti- 
nuous Conduction Mode; Part IM: Discontinuous Conduction Mode”, IEEE trans. on Aerospace and elec- 
tronic systems, vol. 26, n.* 3, pp. 490-505, May 1990. (10.7) 

M. H. RashiD, Electrónica de potencia. Cicuitos, dispositivos y aplicaciones, 2.* ed., México, Prentice 
Hall Hispanoamericana S.A., 1993 (Capítulo 9). (10.3 a 10.6) 

D. $. L. SIMONETIL J. SEBASTIÁN y ]. UceDA, “A Small-Signal Model for SEPIC, Cuk and Flyback Con- 
verters as Power Factor Preregulators in Discontinuous Conduction Mode”, IEEE Power Electronics 
Specialists Conference, Seattle (EE.UU.), pp. 735-741, June 1993 (10.1). 

V. García, M. Rico, J. SEBASTIÁN, M. M. HERNANDO, J. UCEDA, “An Optimized de-to-de Converter To- 
pology for High-Voltage Pulse-Load Applications”, IEEE Power Specialists Conference, Taipei, 
pp. 1413-1421, June 1994. (10.1) 

S. S. ANG, Power Switching Converters, New York, Marcel Dekker Inc., 1995, Capítulo 1. (10.2-10.3) 
R. DAMaYE, C. CAGNE, Fuentes de alimentación electrónicas conmutadas, Madrid, Editorial Paraninfo, 
1995. (10.5; 10.6; 10,7) 

R. DAMAYE, C. CACNE, Fuentes de alimentación electrónicas lineales, Madrid, Editorial Paraninfo, 1995. 
(10.2) 

N. MOHAN, T. UNDELAND, W. P. ROBBINS, Power Electronics. Converters, applications and design, New 
York, John Wiley and Sons, Inc., 1995, Capítulo 7. (10.5; 10.6) 

J. SEBASTIÁN, J. A. COBOS, O. GARCÍA, J. UCEDA, “An overall study of the half-bridge complementary- 
control dc-to-dc converter”, IEEE Power Electronics Specialists Conference, Atlanta, pp. 1229-1235, 
June 1995. (10.1) 

J. SEBASTIÁN, J. UCEDA, “An Alternative Method for Controlling Two-Output de-to-dc Converters Using 
Saturable Core Inductor”, IEEE Trans. on Power Electronics, vol. 10, n.? 4, pp. 419-426, July 1995. 
(10.1) 

J. A. CoBOs, O. GARCÍA, J. SEBASTIÁN, J. UCEDA, “Low Voltage Power Electronics”, Journal of Circuits, 
Systems and Computers, vol. 5, n.* 4, pp. 575-588, Dec. 1995. (10.1) 

S. J. FINNEY, B. W. WILLIAMS, “High power GTO thyristor chopper applications with passive snubber 
energy recovery”, IEE proc. on Electric Power Applications, vol. 144, n.? 6, Nov. 1997. (10.5) 

M. Nowak, R. BARLIK, Poraknik inzyniera-energoelektronik, Warszawa, Wydawnictwa Naukowo-Tech- 
niczne, 1998 (Subapartado 2.4.1.6). (10.6; 10.7; 10.8) 

M. M. Jovanovic, Y. JanG, “A New, Soft-Switched Boost Converter with Isolated Altdo Snubber”, 
IEEE trans. on Industry Applications, vol. 35, 1.2 2, March/April 1999. (10.4) 

D. W. Harr, Electrónica de potencia, Madrid, Prentice Hall-Pearson Educación, 2001, Capítulo 6. 
(10.5; 10.6) 


Documentos y páginas web 


[10-35] 


[10-36] 


[10-37] 


(O ITES-Paraninfo 


Intersil, fabricante de circuitos integrados para control de convertidores. Integrados para convertido- 

res C.C.: 
<http://www.intersil.com/power/switchingdedc.asp> (10.9.1) 

Microchip, fabricante de microrreguladores de c.c. Microregulador de c.c. elevador TC125/TC126; 
<http://www.microchip.com/stellent/idcplg?IdcService=SS_GET_PAGE8modeld=1335%dDoc- 
Name=en010711> (10.9.1) 

National Semiconductors, fabricante de circuitos integrados para control de convertidores. Circuito inte- 

grado LM5008, «High Voltage Step-Down Switching Regulator»: 
<http://www.national.com/pf(/LM/LM5008.html > (10.9.1) 


REGULADORES DE C.A. 


Tras exponer en el Capítulo 10 los reguladores de c.c., se abordan aquí los de c.a. Ini- 
cialmente la regulación directa de la c.a. se ha realizado con bobinas de saturación controla- 
da (amplificadores magnéticos), con transformadores ferrorresonantes (cuando la regulación 
se dedica a estabilizar la tensión) y con cambiadores de tomas electromecánicos asociados a 
los transformadores de alimentación. La introducción de los tiristores, primero, y de los 
transistores de gran potencia (y con tensión de bloqueo elevada) más tarde, ha permitido la 
aparición de otras familias de reguladores de c.a. antes impensables, como los reguladores 

> por control de fase con tiristores, los troceadores de alta frecuencia con tiristores y con 
Capítulo transistores, los reguladores de matriz, y las versiones electrónicas de los cambiadores de 
tomas. Estos, a su vez, pueden realizarse en versiones lentas con tiristores, que conmutan 
en los pasos por cero de la corriente, y en versiones rápidas con IGBT que conmutan varias 
veces en cada semiciclo. Tanto en unas variantes como en otras, los reguladores de c.a. 
están lejos de haber alcanzado todas sus posibilidades y en ciertos aspectos compiten muy 
bien con los acondicionadores de c.a. mediante filtros activos de alta frecuencia [11-32] 
[11-42][11-44] debido, sobre todo, a su sencillez. 

Las cuatro ventajas, mencionadas en la introducción del Capítulo 10, que los semicon- 
ductores han aportado a los reguladores de c.c. pueden considerarse extensivas a los regula- 
dores de c.a. Debe hacerse no obstante la excepción de la fiabilidad de los reguladores por 
inductancia saturable y de los estabilizadores de tensión ferrorresonantes, muy elevada y 
difícil de superar en las versiones con semiconductores. 

Como se decía para los parientes de c.c., los reguladores de c.a. pueden considerarse 
también, en las variantes con troceador, como interruptores estáticos de c.a. «que se abren 
y cierran continuamente con arreglo a un patrón operado por un criterio de control, nor- 
malmente la tensión de salida, dejando pasar así más o menos potencia del generador a la 


carga». 
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11.1 CLASIFICACIÓN BÁSICA DE PROCEDIMIENTOS 
DE REGULACIÓN DIRECTA DE C.A. 


Aunque estos circuitos pueden trabajar con frecuencias diferentes de la tensión alterna 
de entrada, lo habitual es que se empleen para controlar la tensión de la red eléctrica de 
alimentación, de 50 Hz o 60 Hz. Prácticamente todos los circuitos básicos pueden trabajar 
como reguladores de corriente (incluso el estabilizador ferrorresonante posee variantes con 
corriente de carga constante), pero lo usual es que lo hagan como reguladores o estabilizado- 
res de tensión y así se considerará aquí. Las formas de regular directamente la c.a., sin pasar 
por formas intermedias como en la combinación rectificador + inversor empleada en los sis- 
temas de alimentación ininterrumpida de c.a., pueden reducirse a cinco: 


Regulación por impedancia interpuesta: Consiste en intercalar entre la fuente y la carga 
un circuito que haga el papel de impedancia variable, resistiva (solo en circuitos de poca 
potencia, aquí llamados reguladores de c.a. disipativos) o inductiva (por bobina saturable 
polarizada, o amplificadores magnéticos). Actúan siempre restando tensión a un valor má- 
ximo obtenido con la impedancia variable en su mínimo. 


Estabilización por ferrorresonancia: La mayor parte de los reguladores de c.a. se emplean 
en estabilizar una tensión de red eléctrica variable, y uno de los procedimientos más se- 
guros para ello es aprovechar la saturación del núcleo de un transformador de hierro. Se 
produce una resonancia entre la inductancia magnetizante y un condensador en paralelo 
con la carga que da origen al nombre. 


Regulación por troceo: Mediante un interruptor estático rápido de c.a. interpuesto entre 
la fuente y la carga se trocea la tensión de esta a un régimen subcíclico (varias veces 
dentro de un semiciclo de la tensión de red, de 10 ms, o de 8,3 ms). El interruptor puede 
ser de transistores o de tiristores, dependiendo de la potencia. 


Regulación por control integral del ciclo de trabajo: Cuando importa más el control lento 
de la energía de un proceso, como en la regulación de la temperatura de un horno eléc- 
trico, y no se debe introducir distorsión armónica en el consumo, se procede a interrum- 
pir (mediante un interruptor estático con tiristores y bloqueo natural) el suministro por 
ciclos enteros de red. 


Regulación por control de fase: Cuando no importa la introducción de armónicos, los ti- 
ristores ofrecen la posibilidad de obtener un regulador sencillo con bloqueo natural en 
los pasos por cero de corriente en cada semiciclo. 


Regulación por cambio de tomas: Cuando en la aplicación hay involucrado un transforma- 
dor, o es muy interesante añadir uno para obtener aislamiento galvánico, resulta muy 
económico añadir al mismo tomas seleccionables mediante tiristores o transistores. La 
regulación de tensión es discreta (por saltos) y la fiabilidad es elevada por conmutar solo 
cuando es necesario el cambio de toma. 


En la Tabla 11-1 se resume lo dicho y se añaden algunas características básicas de 
estos reguladores. 


Reguladores de c.a. (convertidores c.a./c.a. directos) 
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Disipativos ON 
AS UIT, ¿ No disipativos 
Disipación — | (con transistores , 54 o E 
: (funcionan con tiristores o con los transistores en corte y saturación) 
en la zona activa) 
Le 
Nombre Reguladores | Reguladores por | Estabilizadores Reguladores Reguladores por | Reguladores por | Reguladores por 
(componentes disipativos — | bobina saturable |ferrorresonantes por troceo control integral | control de fase | cambio de tomas 
empleados) (con puente polarizada  |(núcleo saturado) | (con transistores del ciclo (con tiristores) | (con transistores 
de diodos (amplificador y tiristores) de trabajo y tiristores) 
y transistor) magnético) (con tiristores) 
Potencia 50 VA a 200 VA [100 VA a 100 KVAÍ500 VA a 10kVA|] 1kVAal00kVA |1kVA a 100 kVA| 1kVA a 1 MVA [100 VA a 10 MVA 
Aplicación Alimentación Procesos Alimentación de Procesos Regulación Procesos que Alimentación 
de instrumentos industriales [cargas críticas de] industriales que de hornos permiten de equipos 
sensibles c.a. que exigen | permiten distorsión eléctricos distorsión y no |informáticos, y de 
pequeños buen filtrado | de tensión y exigen exigen regulación| líneas de baja y 
regulación subcíclica subcíclica de media tensión 
Potencia 30% típico 50% típico 250% típico 100% típico 100% típico 100% típico 30% con trafo 
manejada compensador 
(% de la nominal 100% sin trafo 
de salida) compensador 
Muy usado 
E Muy simples. | en baja tensión. 
Ea Para regulación a 
z Más usado Elevada > Frecuentes Sin distorsión. 
Frecuencia : dí lenta de energía , 
antes de los fiabilidad á z E en reguladores | Muy fiable por 
de uso y rasgos Poco usado : Poco frecuente más que 
S semiconductores al no tener E de motores conmutar solo 
específicos d z q ¡ de tensión z E : 
e potencia — | semiconductores x y de inducción | en los cambios. 
o intensidad a 
y de uso general Regulación 
discontinua 
A A O A 


TañLa 11-1 Clasificación básica de los reguladores de c.a. Se han ordenado (aproximadamente) por potencia máxima creciente (hacia la derecha) de los 


equipos prácticos. 


11,2 REGULADORES DE C.A. DISIPATIVOS 


Cuando la potencia de salida es muy baja, no superior a pocos cientos de vatios, y el 
margen de regulación de tensión no excede de un +25% de la tensión o corriente media a 
proporcionar (o bien, si el circuito funciona como estabilizador de una tensión variable, 
cuando el margen de variación de dicha tensión no supera el +25%) se emplean a veces 
reguladores de c.a. basados en la interposición entre la fuente y la carga de transistores de 
potencia que trabajan en la zona activa, restando más o menos tensión a esta. El concepto de 
funcionamiento es el mismo que en los reguladores de c.c. disipativos (Sección 10.2) aunque 
su realización práctica es algo más complicada por tratarse de circuitos de c.a., con tensión y 
corriente bidireccional que deben usar transistores, dispositivos unidireccionales. 

Aun con los condicionantes de potencia y margen de regulación antedichos, estos dispo- 
sitivos han alcanzado cierto interés práctico, a pesar de su carácter disipativo, gracias a dos 
claves de simplificación. La primera es manejar en los transistores disipadores solamente la 
porción de tensión que se trata de regular (por ejemplo, manejar en los transistores un 30% 
de tensión nominal de salida en un estabilizador con un +15% de variación de entrada), 
dejando paso directo sin pérdidas a una porción fija (entre el 100% y 130%). Así se consigue 
que la potencia disipada en el peor caso sea solo un porcentaje de la nominal (el mismo 30% 
de la tensión a compensar, en el ejemplo). La segunda clave es emplear un único transistor 
combinado con un puente de cuatro diodos que redirecciona la tensión y corriente a la pola- 
ridad conveniente a aquel (es decir, permitiendo el uso de un dispositivo activo unidireccio- 
nal en un circuito bidireccional). 
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Lo anterior se comprenderá mejor por referencia a la Figura 11-1. En ella puede verse el 
esquema de un regulador para estabilizar la tensión de alimentación desde una red variable 
entre 100 (1 + p)% y 100-(1 — n)% de la tensión nominal U,, (típicamente, los márgenes 
de variación positiva p y negativa n de la tensión de entrada, en tanto por uno de la no- 
minal, son ambas 0,1), asegurando una tensión de salida variable entre 100-(1+p,)% y 
100-(1 — n,)% de la tensión nominal U, (típicamente, los márgenes de variación de la ten- 
sión de salida p, y n, son ambos 0,01) [11-17, pat. 3.2]. 


y 


Proporcionalidad ls 
los D E 


FiGuRA 11-1 Regulador de c.a. disipativo mediante transistor en la zona activa y puente de dio- 
dos. Es la réplica en c.a. del regulador disipativo serie de c.c. de la Figura 10-1-a. Se emplea para 
poca potencia, baja distorsión y alta precisión. 


Estado de mínima tensión de entrada y carga nominal : 


El transformador eleva la tensión de entrada de modo que con su mínimo valor U, (1=n) 
garantice la tensión de salida mínima en la carga U,, (1 — n,) cortocircuitando el transistor. 
La caída de tensión con carga nominal en el transformador es v, y en el conjunto de semi- 
conductores (diodos + transistor saturado) es 0, .., (ambas en tanto por uno de la tensión no- 


minal y en fase con ella, típicamente 0,08 y 0,015 respectivamente para red de 230 V efica- 
ces). Debe cumplirse 


O n) sde yn Us sat) O, (1 n,) (11.1) 
de donde 
Ls No + UL + Ds sat 
r= (11.2) 
dde 


que resulta 1,206 para los valores típicos antedichos. 


Estado de máxima tensión de entrada y carga nominal 


Cuando la tensión de entrada se eleva por encima de la mínima el transistor debe entrar 
en la zona activa para que reste tensión a la carga y se ajuste a la nominal. El estado extremo 
que titula este subapartado es el de máxima disipación para el transistor, pues es la situación 
en que debe restar la máxima tensión (con intensidad nominal) absorbiéndola entre sus ter- 
minales de potencia (la máxima tensión a absorber se da sin carga, pero la disipación es baja). 


Llamando o, ,¿, a la caída de tensión eficaz en el conjunto de semiconductores en dicho 
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estado (en tanto por uno de la nominal), para asegurar la máxima tensión permitida en la 
salida U, (1 + p,) debe cumplirse 


lp E) LP (11,3) 
es decir, 
Us máx — (1 ar p)r s; a + Po) — Ut, (11.4) 
resultando 0, ,s, igual a 0,237 para los valores típicos dichos. 

Suponiendo por simplicidad carga resistiva y que el control, además de mantener la ten- 
sión eficaz de salida dentro de límites mediante un bucle de regulación, asegura que la caída 
de tensión instantánea en el conjunto diodos + transistor sea proporcional a la intensidad ins- 
tantánea mediante un bucle rápido de proporcionalidad ips => ups (lo que hace que dicho 
conjunto se comporte como una resistencia), la potencia disipada en los semiconductores es 


Pais sem: — L, : AA ? U,) OS ad z Us) — Ds máx E (11.5) 


siendo P,, = 1, +U,, la potencia nominal de salida del regulador. Para los valores típicos su- 
puestos resulta, por tanto, una potencia disipada en los semiconductores de 0,237 veces la 
nominal. Este resultado relativamente alto aconseja no emplear el procedimiento con poten- 
cia nominal de más de unos 200 VA para no superar unos 530 W de disipación en los semi- 
conductores. 

La potencia máxima entregada por el transformador es la que corresponde a este estado, 
P.(1 +p)r (1,327 P,, para losvalores típicos dados), como puede deducirse fácilmente multi- 
plicando su tensión e intensidad de salida. 

Con un buen bucle de realimentación se consiguen variaciones de tensión de salida del 
+1% y mejores, y tiempos de recuperación del orden de los 20 ms. La distorsión acumulada 
a la de red depende de la calidad del bucle de proporcionalidad, siendo fácil obtener cifras 
prácticas entre el 0,1 y el 1,5%, incluso con circuitos poco depurados, por el hecho de que la 
tensión tratada por el circuito es una parte pequeña de la tensión. El transistor puede ser de 
cualquier tipo, siendo aconsejable el IGBT porque se controla por tensión y tiene una mayor ' 
proporcionalidad entre intensidad de potencia y variable de control (entre ips y pg en este 
caso), facilitando el diseño del bucle de proporcionalidad ig + Ups. Cuando no importa in- 
troducir algo de distorsión en la tensión de salida este bucle puede simplificarse perdiendo 
parte de dicha linealidad. 

Se puede abaratar el circuito utilizando un autotransformador elevador. Aplican- 
do la Expresión (8.89) resultaría para el valor típico r= 1,2 una potencia construida 
P. = 1,32 *P,(1,2 — 1/12 = 0,22P,, lo que daría 44 VA para un equipo de 200 VA. S 

Este regulador de c.a. disipativo se emplea a veces combinado con un circuito regulador 
por cambio de tomas que se encarga de realizar un regulación gruesa por saltos de un 5% de 
la tensión nominal, delegando al primero la regulación fina para bajar las variaciones de sali- 
da al +1%. Con este planteamiento se disipan en el transistor y diodos porcentajes de po- 
tencia del orden del 3% de la nominal tan solo. 


11.3 REGULADOR DE C.A. POR BOBINA SATURABLE POLARIZADA 


La tensión de la carga puede regularse también intercalando en serie con ella un elemen- 
to cuya impedancia sea inductiva para no disipar energía y que pueda controlarse de manera 
fácil, como ocurre con una inductancia saturable polarizada con una intensidad de corriente 
continua. Cuanto mayor sea esta intensidad, más se desplaza la curva B-H del núcleo de la 
bobina dentro de su zona de saturación, disminuyendo su impedancia y aumentando la ten- 
sión de la carga. El regulador permite un amplio margen de control proporcionando una 
onda de salida con una distorsión baja. Su esquema se da en la Figura 11-2. 
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FIGURA 11-2 Regulador de c.a. con bobina saturable polarizada. 


La bobina saturable consta de dos bobinas iguales, Ll y L2, cada una compuesta por un 
núcleo magnético sin entrehierro y por dos devanados iguales conectados como se indica en 
la figura con el objeto de eliminar en la salida del polarizador de c.c., puntos A y B, la ten- 
sión de c.a. debida a la circulación de la intensidad de la carga por la inductancia sa- 
turable. 

El polarizador está constituido por los tiristores, el transformador TFl1, el puente rectifi- 
cador y la resistencia R. La intensidad polarizante es controlada por los tiristores trabajando 
en control de fase y resulta alisada por la inductancia de las bobinas Ll y L2. 

Se verifica 

N,+N, 
N; 


Cuando los tiristores no conducen, la intensidad de c.c. es mula, prácticamente toda la 
tensión del generador cae en la gran impedancia de la inductancia saturable y la tensión en 
la carga tiene un valor despreciable. Con los tiristores conduciendo 180%, la intensidad de 
c.c. es máxima, la tensión en la inductancia saturable es mínima, €z min, y la tensión en 
la carga máxima. Para que esta tensión máxima de la carga coincida con la del generador ha 
de ser 


u (e — er) (11.6) 


NN 


e 
; 
A 


(€ = Cri) (11.7) 


o, lo que es lo mismo, 
¿ 
N, YE CL mín a 1 8) 
Ni € limón 
relación con la que se calcula el autotransformador elevador TF2. 

El diseño del circuito depende de cada caso particular, sobre todo de las características 
del núcleo magnético de L1 y L2, cuya inducción de trabajo de pico, en ausencia de intensi- 
dad polarizante, se elige próxima a la de saturación. 

Para núcleo de chapas de acero al silicio de grano orientado con laminación en frío se 
cumplen de manera típica las siguientes relaciones: 


Valor eficaz de €, ,,;, =0,15E 

Na /N, > 15/85 

Relación de transformación de TF1 = 1/0,03 

Potencia de TF1 = 0,03 Potencia nominal del regulador 

Potencia construida de TF2 = 0,15 Pot. nom. del regulador 

Potencia construida de L, y La (cada una) = 0,35 Pot. nom. del regulador 
Potencia de R = 0,02 Pot. nom. del regulador 


11.4 ESTABILIZADOR DE C.A. POR FERRORRESONANCIA DEL TRANSFORMADOR 
(ESTABILIZADOR FERRORRESONANTE) 


En muchos casos los circuitos reguladores de c.a. se emplean para mantener una tensión 
constante en la carga ante variaciones de la fuente de alimentación, más que para someter a 
dicha carga a una tensión variable regulada a voluntad. Uno de los principios aplicables en 
estos casos es el de estabilización por ferrorresonancia entre la bobina magnetizante de un 
transformador saturado y un condensador en paralelo de generosa potencia. La saturación 
obligada del núcleo de hierro del transformador impone en este pérdidas elevadas que hacen 
difícil la evacuación del calor, por lo que la potencia límite de salida de un único transforma- 
dor suele fijarse en 5 kVA. Se construyen estabilizadores de más potencia disponiendo dos, y 
a veces más, transformadores én paralelo. A pesar de que su funcionamiento es totalmente 
pasivo, este circuito se estudia aquí por su interés en sí (su pasividad hace que sea el estabili- 
zador que consigue mayor fiabilidad) y porque forma parte esencial de determinados equi- 
pos rectificadores e inversores. 

Su funcionamiento se basa en la saturación de un circuito magnético en el cual permane- 
ce prácticamente constante el flujo y, por consiguiente, la tensión en su devanado frente a 
variaciones de la carga y de la tensión de entrada al estabilizador. Para comprender cualitati- 
vamente su funcionamiento consideremos primeramente el circuito de la Figura 11-3. En 
serie con el generador se dispone una bobina Lg no saturable y en paralelo con la salida un 
condensador € y una bobina L, con núcleo de hierro saturado para el valor eficaz nominal 
Us, de la tensión de salida Us. En el diagrama se representan los valores eficaces de las 
corrientes en C y Ly para distintas tensiones eficaces de salida. La saturación hace crecer la 
corriente de la bobina más que linealmente con la tensión. En vacío, la intensidad $ en Ly es 
la suma de las anteriores. Como estas están en contrafase, por ser una inductiva y otra capa- 
citiva, el valor 1 del módulo de Y se obtiene por diferencia de abscisas. 
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FIGURA 11-3 Circuito ferrorresonante básico; diagrama vectorial de tensión e intensidades en el nudo de salida; variación modu- 
lar con la tensión de salida de las intensidades eficaces del condensador, de la bobina saturable y de la suma 1 de ambas. La fuerte 
variación de I con pequeños cambios en Ug produce en Lg un efecto compensador de la variación de la tensión de red. 


Para el valor nominal de la tensión de salida ambas corrientes son iguales y se anula la 
intensidad en Lg así como su caída de tensión, por lo que la tensión de salida es igual a la del 
generador (Figura 11-4) (se desprecian los armónicos de corriente provocados por la no li- 
nealidad de la bobina). El efecto estabilizador de este circuito funcionando en vacío se com- 
prende fácilmente observando los diagramas vectoriales de la figura. Se aprecia que la caída 
04. siempre tiende a compensar las variaciones de la tensión del generador. 

En el diagrama antedicho puede observarse que la estabilización no es perfecta, pues la 
curva que indica la relación Us (E) es aproximadamente una recta no horizontal. Puede mejo- 
rarse mediante el transformador TF de la Figura 11-5-a, que resta a la tensión de salida una 
tensión U, proporcional a la de entrada. La diferencia U¿ — U,, que es ahora la verda- 
dera tensión de salida, puede quedar exactamente compensada (y aun sobrecompensada) sin 
más que elegir adecuadamente la relación de transformación Ny/N,. 

Con carga, el mecanismo estabilizador es similar, aunque de mucho más difícil es- 
tudio. 
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FicURA 11-4 Estabilización en vacío. 


Los componentes inductivos (Lg, Lp y TF) pueden integrarse en un solo elemento físico 
mediante la construcción esquematizada de la Figura 11-5-b. La bobina serie se consigue 
aumentando el flujo de dispersión entre primario y secundario con ayuda del shunt magnéti- 
co. Su elevado valor proporciona una limitación de la intensidad de salida en caso de corto- 
circuito a un valor en torno al 250% de la nominal. Este montaje tiene además la ventaja del 
aislamiento galvánico entre la entrada y la salida del estabilizador. 


Shunt 
magnético 


D) 


Ficura 11-5 a) Circuito ferrorresonante compensado mediante devanado restador. Estabilización en vacío. b) Construcción me- 
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diante magnetismo integrado. 


La saturación del núcleo origina una deformación de la onda de salida que se puede re- 
ducir al 3% en condiciones nominales con un devanado corrector débilmente acoplado al 
secundario mediante otro shunt magnético. Véase la Fotografía 11-1-a, devanado derecho. 

Como dato práctico de interés hay que señalar que el condensador suele diseñarse para 
que maneje aproximadamente una potencia reactiva triple de la potencia nominal del estabi- 
lizador, por lo que el equipo resulta bastante voluminoso y de bajo rendimiento, inconve- 
nientes compensados por su elevada fiabilidad en muchas aplicaciones. En aplicaciones trifá- 
sicas se suelen aplicar tres estabilizadores monofásicos conectados en estrella, ya que la 
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> 


b) 


FOTOGRAFÍA 11-1 Estabilizadores ferrorresonantes. a) 230 V +20% entrada, +3% salida, 500 VA. b) 230 V 
+15% entrada, 60 V cc +1% salida 1 kW, desprovisto del condensador y de los diodos rectificadores. Cor- 
tesía de Sirtronic 2000 S.L. 


ata 


implementación directa de circuitos trifásicos resulta problemática por la complejidad del 
núcleo magnético resultante. 

La utilidad de este circuito no acaba en la mera regulación de c.a. A veces se explota su 
fiabilidad para realizar fuentes de c.c. e inversores estabilizados, pues conectando un puente 
rectificador a la salida del estabilizador se obtiene un convertidor c.a./c.c. con la tensión de 
salida estabilizada |11-6][11-13], Figura 11-1-b, y conectando un inversor que genere una onda 
cuadrada a la entrada se configura un convertidor c.c./c.a. con la tensión de salida filtrada y 
estabilizada y con autolimitación de sobrecarga [11-12]. Mediante el devanado corrector ante- 
dicho, la distorsión de salida obtenida en este simplísimo inversor puede reducirse al 5%. 

En el Capítulo 20 se estudia el estabilizador por divisor inductivo, que puede verse como 
un híbrido moderno entre el estabilizador por bobina saturable y el ferrorresonante. 


11.5 REGULADORES DE C.A. POR TROCEO (TROCEADORES DE C.A.)!'"' ¡ 


Como sucede con la tensión de c.c., la de c.a. puede ser troceada para regular su efecto 
en aquellas cargas en las que el troceo no es nocivo, tales como hornos eléctricos y, con una 
frecuencia de troceo suficientemente elevada, motores de c.a. En estos últimos el carácter 
inductivo de la impedancia que presentan a la fuente de alimentación filtra los componentes 
de alta frecuencia de la intensidad ocasionados por el troceo. El circuito genérico de tales 
reguladores en versión monofásica es el de la Figura 11-6, en el que se aprecia que, con 
cargas inductivas en general, además de un interruptor de entrada, o interruptor serie IN,, 
de la fuente a la carga, que conecta y desconecta ambas, debe existir un interruptor de libre 
circulación (véase la Figura 9-15), o interruptor paralelo IN,, que cierra la intensidad de 
carga sobre sí misma para evitar sobretensiones. El segundo interruptor permanece cerrado 
cuando el primero está abierto (y viceversa) asegurando tensión cero en la carga con indepen- 
dencia de su carácter resistivo o inductivo y de su estado de energización, lo que permite pro- 
gramar con seguridad la tensión en ella a través del factor de trabajo Ú del regulador, siendo 


ó= 2 a ii (11.9.a, b) 
siendo : 
toco Ol tiempo durante el que el interruptor serie IN, está cerrado 
Lo cer €l tiempo durante el que el interruptor paralelo IN,, está cerrado 
dE periodo de la secuencia de troceo 


1-1 Sección 11.5 realizada con la colaboración de J. C. Campo de la Universidad de Oviedo. 
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FIGURA 11-6 Regulador de c.a. por troceo. Esquema monofásico de principio y evolución de las variables. 
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El periodo de la tensión de alimentación T es normalmente mucho mayor que T,, siendo 
su pulsación w = 2x/T. Para regular la tensión de la red eléctrica (T de 20 o 16,7 ms) suele 
emplearse un periodo de troceo T, comprendido entre 0,2 y 2 ms. 

Sólo con carga resistiva pura puede eliminarse el interruptor paralelo IN,, sin modificar 
la tensión de la carga respecto de la onda dada en la Figura 11-6. 

Los interruptores reguladores pueden realizarse con transistores de potencia y con tiris- 
tores, y en este último caso se necesita disponer de un circuito de bloqueo forzado, que será 
más complicado cuando la carga séa inductiva. Pueden utilizarse para implementarlo los cir- 
cuitos interruptores estáticos de c.a. con tiristores y bloqueo forzado vistos en el Aparta- 
do 9.5.3 y los circuitos con transistores de la Sección 9.6, teniendo cuidado en ambos ca- 
sos de minimizar las pérdidas de conmutación para que, multiplicadas por la frecuencia de 
troceo f,=1/T,, no representen un porcentaje peligroso para los semiconductores ni tam- 
poco inadecuado al rendimiento global deseado. En la: literatura sobre el tema pueden verse 
soluciones específicas para los interruptores reguladores con transistores [11-11] y tiristo- 
res [11-18]. 

Si f, es suficientemente elevada puede disponerse en serie con el troceador un filtro LC 
poco costoso que reduce los armónicos producidos por el troceado y deja paso a la compo- 
nente fundamental de la frecuencia de alimentación. Ello permite emplear los troceadores 
de c.a. también en la mejora y la gestión de la red eléctrica aplicándolos a la realización de 
desplazadores de fase'!? (incluso sin filtro [11-39)), y de estabilizadores de tensión (Aparta- 
do 11.5.2, [11-40]. 


112 Los desplazadores de fase (phase shiflers) se emplean, entre otras aplicaciones, en el transporte de energía eléctrica en 
p (p 1 pl porte d 
alta tensión para corregir cambios de fase importantes ocasionados por la caída de la tensión en la línea (cuando esta es larga), 
pues, de no corregirse, limitan la potencia transmisible, 
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11.5.1 Troceadores de c.a. matriciales 


Impulsados por el interés de obtener ondas de tensión alterna de muy baja frecuencia de 
modo directo a partir de tramos de la tensión de red de 50 o 60 Hz, con objeto, entre otros, 
de controlar la velocidad de motores eléctricos lentos como los que mueven los hornos rota- 
tivos de las plantas de fabricación de cemento, se han desarrollado los llamados troceadores 
de c.a. matriciales. Su esquema básico es el de la Figura 11-7, en el que puede verse una 
fuente trifásica de alimentación en estrella e,, e», ez (normalmente la red eléctrica ordinaria) 
cuyas fases llegan a las barras verticales, o de entrada, de una matriz de interruptores que las 
conectan-desconectan a las barras horizontales, o de salida, y que proporcionan las tensiones 
generadas u,, 2, ..., 4. Cada barra de salida k puede ser conectada a cada barra de entrada ¡ 
por un interruptor estático IN; y. Estos (representados por simples interruptores mecánicos) 
son bidireccionales en tensión y corriente, por lo que no imponen ninguna restricción a la 
tensión e intensidad de la carga. 


FIGURA 11-7  Troceador de c.a. matricial con tres fases de entrada de frecuencia f, y pulsación 0, y cualquier número de fases 
de salida. Onda de una tensión de salida genérica 1, de frecuencia f, = f./3 (superior), f, =f (media) y f, = 3f. (inferior). 


Cada barra de salida está siempre conectada a una de las barras de entrada, de modo que 
la intensidad de la carga tiene camino de circulación (supuesta la conmutación ideal) y no se 
producen sobretensiones con cargas inductivas. Programando el cierre y la apertura de los 
interruptores de cada barra de salida con la restricción antedicha se construye su tensión uy, 
mediante los tramos de las tensiones de entrada correspondientes a los intervalos con el 
interruptor respectivo cerrado. Normalmente se programan tensiones de salida de frecuen- 
cia f, más baja que la de entrada f, (de la tercera parte en el caso de la curva superior de la 
Figura 11-7), pero pueden conseguirse, aunque con mayor contenido de armónicos (este 
contenido es tanto menor cuanta mayor es la razón entre frecuencias de salida y de entrada), 
también de la misma frecuencia (curva intermedia) y aun superiores (tres veces en la curva 
inferior). Puede implementarse cualquier número de tensiones de salida. 
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El propio aspecto de las tensiones de salida hace comprender que se introducen armóni- 
cos importantes (no se estudiarán aquí cuantitativamente) junto con la onda fundamental de- 
seada y que serán tanto menores, como se ha dicho, cuanto mayor sea la diferencia entre las 
frecuencias de entrada y salida. 

El circuito y estrategia de control antedichos no permiten regular el valor eficaz de la 
onda fundamental de salida, sino solo la frecuencia, lo que se justifica cualitativamente consi- 
derando que la curva de cualquier tensión de salida 11, construida pasa por un valor de pico 
siempre igual al de las tensiones de entrada e,. 

En aplicaciones de gran potencia no suele emplearse el neutro, aquí utilizado para facili- 
tar el seguimiento de las tensiones, y, por otra parte, los grandes motores de c.a. a los que 
van destinados muchos de estos circuitos tienen devanados independientes. En tales casos 
puede realizarse un regulador matricial como el de la Figura 11-8, en el que cada fase de 
carga se alimenta de dos barras de salida. El esquema tiene la ventaja de poder regular cada 
tensión de cada salida u,, uz y uz controlando la fase relativa entre las barras correspondien- 
tes. Así, con fase coincidente en las tensiones de las barras BS1 y BS1', la tensión u, es nula, 
pues la tensión instantánea en ambas barras es la misma. Con diferencia de fase 180” (entre 
dichas tensiones de las barras BS1 y BS1') u, es máxima, con tensión de pico doble de la 
tensión de pico de e, pues las tensiones instantáneas en BS1 y en BS1' recorren valores 
similares y de signo opuesto. El esquema también da la posibilidad de reducir el contenido 
de armónicos alternando las secuencias cierre-apertura de cada pareja de barras de salida. 


Ficura 11-8 Regulador de:c.a. de matriz con dos barras por cada fase de salida. Permite regu- 
lar la frecuencia y la tensión de salida. Aplicación al control de un motor de c.a. de devanados 
independientes. 


El regulador de matriz puro del esquema de la Figura 11-7 permite la regulación de las 
tensiones de salida si se añade entre cada barra de salida y el neutro un interruptor de libre 
circulación o interruptor paralelo, que cierra la intensidad de carga. Se reproduce así, para 
cada fase de salida, un circuito similar al de la Figura 11-6 aunque, en lugar de existir un 
interruptor serie IN,, hay tres interruptores conectados a las tres tensiones de entrada e,, €, 
y €3. El interruptor paralelo añadido permite espaciar la conexión de su barra correspon- 
diente a las tensiones de entrada si se cierra cuando ningún interruptor serie IN,, está cerra- 
do. Se elimina así la restricción dicha para la Figura 11-7 de que cada barra de salida debe 
estar siempre conectada a una de las de entrada. 

El resultado en la tensión de una salida genérica 4, puede verse en la Figura 11-9 con 
frecuencia de salida mitad a la de entrada y con un factor de trabajo 4 =+,..../T, de.0,5. Se 
ha supuesto que son iguales los tiempos durante los que cada interruptor serie está cerrado, 
tocono Y Que el periodo de troceo T, es nueve veces inferior al de la tensión de entrada T.. 


Conmutación programada sin corte 


La conmutación práctica de los interruptores presenta el problema de sincronizar la 
apertura del interruptor cesante de una barra de salida con el cierre del interruptor entrante 
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FicuRa 11-9 Tensión de salida genérica uy, del regulador de la Figura 11-7 cuando se añaden 

sendos interruptores serie y paralelo a las fases de salida, adquiriendo el circuito la capacidad 

de regular tensión además de frecuencia. Caso con frecuencia de salida mitad a la de entrada, 
periodo de troceo T, nueve veces inferior al de entrada y factor de trabajo 0,5. 


(sea este otro interruptor serie o paralelo), de modo que se cumpla el supuesto de no 
interrupción de la corriente de carga. Ello no suele conseguirse plenamente con estrategias 
simples del control de los interruptores (tales como desexcitar el interruptor saliente a la vez 
que se excita el entrante, o con un ligero retardo o adelanto) y obliga a disponer generosas 
protecciones de sobretensión en paralelo con los interruptores. 

La llegada de semiconductores de bloqueo activo de cientos y miles de amperios y vol- 
tios (Darlintong, IGBT, etc.) ha permitido desarrollar estrategias de conmutación libres de 
interrupción asegurando a la corriente un camino de libre circulación mediante una progra- 
mación de los interruptores saliente y entrante acorde a los sentidos reales de la tensión o de 
la corriente en cada una de las conmutaciones. Dichas estrategias [1-23] se apoyan en el he- 
cho de que, en la práctica, cada interruptor bidireccional supuesto hasta aquí se compone de 
dos interruptores sólidos unidireccionales en tensión y corriente (hoy casi siempre IGBT) 
combinados con sendos diodos en antiparalelo (véase la Figura 11-10). 


t 1 
Ds Dazi 1 Da Dz 1 Dip IN 1 
! ' I ' 1 1 
J 1 ' ¡ 1 ' 
RALES) d INp-2 + ME fio » al IN 2 Pra, : : 
1 1 1 1 1 1 
a) b) c) 


FIGURA 11-10 Configuración interna de los interruptores estáticos de c.a. modernos realizados 


con transistores de potencia (estos representados por un interruptor mecánico unidireccional). 
La más habitual es la a), realizable con dos IGBT en antiserie unidos por los surtidores, lo que 
facilita la excitación. 


Programando por separado la desexcitación de cada interruptor interno (IN, , e IN,., en 
la figura) constituyente del interruptor saliente e, igualmente, la excitación de cada interrup- 
tor interno del interruptor entrante, se consigue que antes de abrir el camino de circulación 
de la corriente en el interruptor saliente se cierre otro alternativo (regla de cerrar antes de 
abrir, en inglés make before break) en el entrante. Con ello no se producen interrupciones 
en la intensidad de la carga ni huecos en su tensión. Existen distintas variantes de esta con- 
mutación programada de los troceadores de matriz [11-25] [11-34] que son aptas también 
para reguladores de c.a. en general [11-29][11-35]. Algunos de los problemas involucrados en 
este tipo de conmutación provienen de la dificultad de detectar el sentido de la tensión e 
intensidad cuando son débiles, lo que ocurre siempre cerca de sus pasos por cero. Mejor 
que estudiar las distintas modalidades de conmutación programada existentes basadas unas 
en la detección de la tensión y otras en la de la intensidad, se prefiere mostrar un méto- 
do mixto que vigila ambas variables. Como en la práctica la mayor parte de las cargas 
son inductivas, existe un retardo de la intensidad respecto de la tensión, por lo que los pasos 
por cero no se producen al mismo tiempo en ambas, pudiéndose descartar el criterio de 
la variable con menor magnitud instantánea en el momento de la conmutación. El método 
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mixto, generalizable también a otros reguladores de c.a., se estudia a continuación aplicado 
a un estabilizador de tensión por troceo de la tensión entre dos tomas de un transformador. 

Como ejemplo, la Figura 11-11 muestra una posible secuencia de conmutación entre dos 
tensiones alternas, 4, y Y Ue que se conectan a la carga a través de sendos interruptores IN, 
e IN, del tipo de la Figura 11-10-a, para el caso de diferencia de tensión u,¿ positiva (ten- 
sión del terminal saliente mayor que la del entrante) y sentido de la intensidad en la carga, 
i,p indiferente. Las figuras a), al), ..., a4) muestran los caminos de circulación resultantes 
con intensidad positiva. El proceso se supone lo suficientemente corto para que, durante él, 
la tensión y la corriente de carga puedan considerarse constantes. La secuencia de apertura y 
cierre de los interruptores debe permitir en todo momento un camino de circulación a la 
corriente de carga, y ello sin ocasionar cortocircuito entre las dos tensiones conmutadas. La 
misma secuencia sirve para intensidad de carga negativa, figuras b), b1), ..., b4). El proceso 
consiste en cerrar IN,.,, abrir IN, ,, cerrar IN,> y abrir IN, y. Véase una aplicación en la 
Figura 11-13-£. 


11.5,2 Estabilizador de c.a. por troceo diferencial con conmutación seminatural 


El circuito de la Figura 11-12 muestra un regulador de c.a. adaptado a la función de 
estabilización de una tensión de entrada u, (normalmente la red) variable, por troceo entre la 
tensión sumadora y restadora del secundario de un transformador principal TP. La tensión 
4, Obtenida por el troceador se inyecta entre la tensión secundaria 4,c del transformador 
principal y la tensión de salida u, mediante un transformador compensador TC. Ayuda a una 
comprensión rápida del funcionamiento global del circuito el considerar que en el estado 
extremo que mantiene el interruptor IN, pemanentemente cerrado y el IN, permanente- 
mente abierto (factor de trabajo ó, o relación de tiempo con IN, cerrado al periodo de troceo 
T,,, igual a 1), el transformador compensador suma tensión al principal, dada la disposición 
de sus terminales correspondientes. En el estado extremo contrario, con IN, permanente- 
mente abierto e IN, permanentemente cerrado (factor de trabajo nulo), el transformador 
compensador resta tensión al principal. Supuesto el terminal B en el medio del secundario 
AC y supuestas nulas las caídas de tensión, con un factor de trabajo en el troceador de 0,5 
(igual tiempo con IN, cerrado e IN, abierto que con TN, abierto e IN, cerrado), el transfor- 
mador compensador no añade tensión fundamental, aunque sí armónicos. Con factores de 
trabajo variables entre 1 y 0 se consigue compensar tensiones de entrada más bajas o más altas 
(respectivamente) que la tensión promedio [11-17, pat. 6.][11-41][11-46, pat. 1.2] [11-47]. 

La configuración con transformador compensador de los estabilizadores de tensión alter- 
na es interesante por encima de unos 5 kVA de potencia nominal porque reduce la potencia 
manejada por los semiconductores, pues el circuito regulador propiamente dicho (troceador 
y transformador compensador en este'caso) solo se dedica a añadir o quitar a la tensión de 
entrada lo que falta o sobra (respectivamente) para asegurar los límites permitidos de la ten- 
sión de salida. Por debajo de la potencia señalada el abaratamiento de los semiconductores 
no suele compensar la adición del transformador compensador, siendo más interesante la 
configuración directa [11-17, pat. 5.*][11-46, pat. 2.%, 3.2 y 4.*]. Véase un esquema genérico 
de dicha configuración ignorando el procedimiento de la conmutación en la Figura 20-7. 


Estado de mínima tensión de entrada y carga nominal 


Como se ha adelantado, en este estado extremo el interruptor IN, está permanente- 
mente cerrado e IN, abierto. Definidos unos límites por unidad de variación de la tensión de 
entrada p y n (0,1 y 0,15 típicos), y de salida p, y n, (0,02 y 0,02 típicos) como en la Sec- 
ción 11.2, suponiendo que las caídas de tensión en el transformador principal y en el com- 
pensador en este estado son Ox7p +, Y Dre «, Tespectivamente (en tanto por uno de su tensión 
secundaria y en fase con la red, típicamente de 0,03 y 0,05 para un equipo que adoptaremos 
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Intensidad de carga positiva: Situación inicial Cierre de IN, Apertura de IN,., 


Dra Dio 


a) at) a2) 
Cierre de IN,., Apertura de IN, , 
1) 1-2 
a3) ad) 
Intensidad de carga negativa: Situación inicial Cierre de IN,,, Apertura de IN, , 


12 


b1) b2) 


Cierre de IN,., Apertura de IN,, 


b3) b4) 


FicURA 11-11 Caminos de circulación durante una secuencia de conmutación programada sin corte independiente del sentido de 
la intensidad de carga, solo para el caso de diferencia de tensión entre los puntos a conmutar, 44, positiva. Caminos con intensidad 
positiva (conmutación efectiva a la apertura de EN, ,): a) Situación previa al proceso cuando la intensidad circulaba por el interrup- 
tor IN y; al) cierre del interruptor IN,, ,; a2) apertura del interruptor IN, momento a partir del que la corriente de carga comienza 
a circular por el interruptor TN; a3) cierre del interruptor IN y; ad) apertura del interruptor IN, y. Caminos con la misma se- 
cuencia de conmutación e intensidad de carga negativa (conmutación efectiva a la apertura de IN ,): b), bl), ..., b4). 
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FIGURA 11-12 Estabilizador de c.a. por troceador con transformador compensador. Esquema 
monofásico. 


como ejemplo de 5 kVA, 230 V)'** y que la caída de tensión en los semiconductores de IN, 
€S Ugp ¿, (en tanto por uno de la tensión nominal y en fase con ella, típicamente 0,02 para el 
ejemplo, asignando 4,5 V de caída para un IGBT y un diodo), debe cumplirse para garantizar 
la tensión de salida mínima y suponiendo nula la caída en el filtro la condición 


[tensión aportada por TP, U,c ] + [tensión modular sumada por TC]=tensión mínima de salida 


que desplegada matemáticamente se traduce en 


(0,1 (1 = Up carr + rra) Ela l(0, a 901 = Op cMrp1) — Un Ogg call = Urea a =0,(1=n,) (11.10) 
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Estado de máxima tensión de entrada y vacío ' 


El troceador adopta la situación contraria con d = 0, es decir, IN, está abierto e IN, 
cerrado. Ahora el transformador compensador resta tensión a la aportada por el principal, 
pues recibe tensión en su primario de signo contrario a la que recibía en el estado anterior. 
Suponiendo que las caídas de tensión en vacío en el transformador principal, en el compen- 
sador y en los semiconductores de IN, son respectivamente Dxp ya Orc va Y Use va (Hípica- 
mente 0,006, 0,01 y 0,015 respectivamente para el ejemplo, asignando 3,5 V de caída para 
un IGBT y un diodo)", debe cumplirse para garantizar la tensión de salida máxima y supo- 
niendo nula la caída del filtro 


[tensión aportada por TP, U,c] — [tensión modular restada por TC] = tensión máxima de salida 


113 Puede predecirse en primera aproximación la caída de tensión unitaria en carga de un transformador monofásico 
—concebida como pérdida de tensión modular en el secundario respecto del primario; medible con un voltímetro como dife- 
rencia entre la tensión del primario afectada por la relación de transformación (espiras secundarias/espiras primarias) y la del 
secundario en carga— con ayuda de las Tablas 8-5 u 8-6 dividiendo las pérdidas del cobre por la potencia de salida y multipli- 
cando por un factor empírico de 1,2. Así, de la Tabla 8-6 se deduce para un transformador de 5.252 VA, con 144,2 W de pérdi- 
das en el cobre, una caída de tensión de (144,2/5.252) - 1,2 = 0,0329 redondeada aquí a 0,03 para el transformador principal, de 
una potencia parecida. El transformador compensador del ejemplo tiene una potencia de unos 750 VA y en la Tabla 8-5 se 
dispone de un transformador de 639 VA en el que las pérdidas del cobre son 25,8 W, lo que predice una caída de (25,8/ 
639) 1,2 = 0,0485, redondeada aquí a 0,05. 

11-4 En situación de vacío la caída de tensión de un transformador, definida en los mismos términos antedichos que para 
carga nominal, se puede aproximar dividiendo por cinco esta última. En vacío, o ausencia de carga en el secundario, la intensi- 
dad magnetizante y las pérdidas en el hierro producen en la resistencia del primario una caída de tensión que se traslada al 
secundario. Más precisamente, la caída en vacío depende grandemente del grado de saturación del núcleo (inducción de pico 
B,) elegido en el diseño. 


que desplegada matemáticamente se traduce a 
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Condición de máximo aprovechamiento del transformador compensador 


Para aprovechar el transformador compensador al máximo deben ser iguales la tensión 
sumada por su secundario en el estado de mínima tensión de entrada y carga nominal, y la 
tensión restada en estado de máxima tensión de entrada y vacío. De este modo, el núcleo 
trabaja a la misma inducción extrema en ambas situaciones y puede elegirse el máximo va- 
lor aconsejado por la calidad de chapa, la potencia y el calentamiento, optimizando así su 
peso. La tensiones antedichas a igualar son las de los segundos corchetes de las Expresio- 
nes (11.10) y (11.11), que igualados traducen la condición a 


[((0,(1 M1 = Orp aJrpr) — Ups cl — rc Jal E ll, +p)(l = 0rp Mrpo) = U,UsE vall — ÚxC dl (11.12) 


De la resolución del sistema de ecuaciones formado por (11.10), (11.11) y (11.12) se pue- 
den deducir los valores necesarios para las tres relaciones de transformación Mp, Mpp2 Y 
nc: Para los valores típicos adoptados hasta aquí resulta 


Mp, = 0,6072 Mppo= 0,4355 mo =0,2630 (11.13.a, b, c) 


Es interesante constatar que en el caso de que las desviaciones permitidas de entrada, p 
y n, y de salida, p, y n,, sean simétricas no resultan iguales las relaciones de transformación 
nrp1 Y Mrpo (es decir, la toma intermedia del secundario de TP no está centrada), como pu- 
diera parecer a primera vista. Esto se debe a que la proporción de tensión que debe suminis- 
trar el transformador compensador no es simétrica respecto de la tensión actual de entrada 
para variaciones de esta simétricas respecto de la nominal. Por ejemplo, si la tensión de en- 
trada es 0,85 p.u. con respecto al valor nominal, el transformador compensador debe añadir 
un 18% (0,15/0,85 x 100) de la tensión de entrada, pero si la tensión de entrada es 1,15 p.u. 
debe restar tan solo un 13% (0,15/1,15 x 100) de esa tensión de entrada. Para balancear el 
desequilibrio la proporción del devanado que toma el transformador: compensador para su- 
mar tensión del transformador principal (devanado AB en la Figura 11-12) debe ser mayor 
que la del devanado que toma para restar tensión (devanado BC). Además las pérdidas jue- 
gan un papel unilateral (siempre restando tensión) que acentúa la asimetría de los estados 
extremos antedichos. 

También interesa constatar que no tienen por qué ser las desviaciones de entrada y de 
salida simétricas o próximas a la simetría para conseguir la simetría de las tensiones extremas 
del secundario de TC (condición de máximo aprovechamiento), pues la ubicación adecuada 
de la toma intermedia de TP aporta un grado de libertad que siempre lo permite. 


Troceado y conmutación 


Con estados de tensión de entrada y carga alejados de los dos estados extremos antedi- 
chos, el troceador abre y cierra los interruptores conectando el terminal D del primario del 
transformador compensador alternativamente a los terminales A y C del secundario del prin- 
cipal. Con un patrón simple de troceo, al variar el factor de trabajo ó (definido como la re- 
lación tix 1 cor /T,, entre el tiempo en que IN] permanece cerrado y el periodo de troceo) 
entre 1 y 0 la tensión troceada u,, que recibe TC en el primario, véase la Figura 11-12, modi- 
fica el módulo U,, y el signo de su componente fundamental con arreglo a la ley 


U,, = 9Up = (1= ÓJUpc = Onmp1U, = (1 = O)mppgU, = Ud ón, = (1 = ó)mypo] (11.14) 


suponiendo nulas las caídas de tensión en TP, IN, e TN. Si el control prevé valores máximo 
y mínimo de d distintos a 1 y O, las tensiones sumada y restada por TC máximas son menores 
y las Expresiones (11-10) a (11-12) resultan modificadas. 
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La conmutación propuesta es la programada sin corte introducida en el apartado anterior 
como conmutación seminatural y derivada de Burany, que adaptada al presente circuito tiene 
dos modalidades, una independiente del sentido de corriente y otra independiente del sentido 
de tensión, que exigen las secuencias de apertura y cierre de los interruptores internos de 
IN, e IN, mostrada en la Figura 11-13-£, g. En la primera, dependiendo de si se pasa de la 
toma superior A a la inferior C, o viceversa, y del signo de la tensión 4,c, resúltan cuatro 
programas para las señales de excitación de dichos interruptores. En la segunda, ocurre lo 
mismo dependiendo del signo de la corriente de carga del troceador (aquí se ha tomado la 
reflejada en el secundario de TC, la intensidad entrante al filtro de salida 4; y. 


u ac>0 Toma superior a inferior uac<O Toma superior a inferior 
AB 
DES : 
IN NN Si S ' 
10 ms 20 ms ESOS OS 
$ EN OS 
Use Ma] SSSSS 
Unc>0 Toma inferior a superior 
b) 
To 
IN, Bit cer 
cerrado 
abierto ¡0 Toma superior a inferior ij <0 Toma superior a inferior 
(UN E 
a) is >0 Toma inferior a superior lg <0 Toma eno a superior 
u 


e) 


FIGURA 11-13 Efecto del troceo en la tensión primaria u;, del transformador compensador y en la tensión de entrada al filtro 4,,. 

a) Tensión del secundario superior de TP. b) Tensión del secundario inferior de TP. c) Patrón de troceo. d) Tensión instantánea en 

el primario de TC. e) Tensión instantánea de entrada al filtro. f) Programas de conmutación seminatural independiente de la 
intensidad. g) Programas de conmutación seminatural independiente de la tensión. Adaptado de [11-47]. 


Cada una de las modalidades antedichas de conmutación se torna problemática con valo- 
res bajos de su variable de referencia (u,g en la primera e ¿, en la segunda). Una modalidad 
de conmutación mejorada (conmutación mixta) consiste en regirse para cada conmutación 
por la variable más segura (la de mayor valor instantáneo relativo). En las raras condiciones 
en que tanto la tensión como la intensidad son débiles (pasos por cero con carga resistiva 
pura, poco usual) se elimina la conmutación durante un cierto ángulo o tiempo de inhibición, 
y cesa por tanto la acción del estabilizador, aunque con consecuencias despreciables en la 
regulación global debido a que en tal situación la energía manejada es casi nula. Véanse las 
figuras 9 a 12 de [11-47]. 

Los interruptores prácticos empleados pueden tener cualquiera de las configuraciones 
internas mostradas en la Figura 11-10. Los condensadores C., y C., ayudan a reducir el 
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efecto pernicioso de la inductancia dispersa que en la práctica existe entre los secundarios 
de TP, ignorada en esta exposición. 

La conmutación seminatural mostrada (elegida entre otras posibles para este circuito 
[11-40]) tiene la ventaja de no añadir elementos extras para la conmutación y evitar en los 
semiconductores la coincidencia de tensión y corriente elevadas salvo en tiempos muy cortos 
(de ahí el nombre de seminatural), lo que reduce pérdidas. En la Figura 11-14 se muestra un 
detalle de la conmutación real de un equipo de 1 kVA similar al del ejemplo. 


Filtros de entrada y de salida 


El troceador produce en el secundario de TP una onda alterna de corriente de la fre- 
cuencia de troceo que se refleja en la fuente de alimentación, la cual proporciona una inten- 
sidad de frecuencia fundamental a la que se superpone una componente de menor cuantía 
de la frecuencia de troceo. El aspecto de i, sería similar al de la onda b) de la Figura 11-15 si 
no se dispusiera de filtro de entrada. Cuando la potencia P, del estabilizador es relativa- 
mente importante comparada con la potencia de cortocircuito P,, del nudo de red al que se 
conecta (en principio, para P, > P,./100, y de manera forzosa cuando los armónicos de 
intensidad aportados a la red sobrepasan los permitidos por la normativa), conviene disponer 
un filtro de entrada que reduzca las componentes de alta frecuencia de ¿, para que no se 
contamine la red con componentes de intensidad (y de tensión, debido a su impedancia no 
nula) en alta frecuencia. 


Corriente ¡y en el interruptor INy 
(2 A/div; 200 ns/div) 


O O E OA E 


Tensión Up en el interruptor INy 
(200 V/div; 200 ns/div) 


Corriente ¡, en el interruptor IN) 
(2 A/div; 200 ns/div) 


Tensión ugp en el interruptor IN 
(200 V/div; 200 ns/div) 


FiGuKA 11-14 Evolución de la corriente y tensión en los interruptores durante la conmutación 

seminatural de la toma superior a la inferior en un equipo de 1 kVA con tensión instantánea 

entre tomas u,c de 300 V (peor caso). El tiempo de coincidencia de corriente y tensión en los 
interruptores es solo de unos 250 ns. Adaptado de [11-40]. 


El filtrado se logra mediante un filtro LC de entrada constituido por la inductancia dis- 
persa primario-secundario de TP, Lp,» y los condensadores C., y C.g antes mencionados, 
cuyo equivalente entre A y C llamaremos C,. En un diseño típico deben cumplirse, para que 
dicha inductancia no reduzca apreciablemente la tensión fundamental de red y sí la de los 
armónicos de corriente solicitados, las relaciones 


1 
a NAO L psp > OR (11.15.a, b) 


OS 
donde n, es el orden del armónico considerado respecto de la frecuencia de troceo. 
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Y 


Tensión de salida 


| : antes del filtro 4 : 
7 0 
a E cat a 


Intensidad de la 
toma superior f, 
2 Aldív 


| 2 ms/div 


o dl dona 
Fl E z bobina de filtro 
o] : 
A 


| 2Aldiv | . ES 


Tensión de salida 


200 Vidiv 20 ms/div 


arriba: tensión de entrada 
abajo: tensión de salida Uy 


100 Vídiv 


2 ms/div A 7 : EE 1 | ¿mal B ES 
a) b) 
Y a il 
Tensión secundaria ¡ o + 
del transformador ! y 
principal i a 1 E 
Uac a E q l E 
Al. 2 Fra ra bn de borrado . y 3 
; a ; : : | ¡ . EX , E 5] 
E a Lo e A : 7 ; 
A PE ce A E 1118 A O 
2meldv CCE a | 2ms/div H Pe 100 Vidiv detalle de la tensión de salida 1,  5ms/div 
o) d) 


FicurA 11-15 Estabilizador de c.a. por troceador de la Figura 11-12. Izquierda: Efecto de los filtros de entrada (a y b) y de salida 

(e y d); factor de trabajo d = 0,5. Derecha: Respuesta de la tensión de salida a un escalón en la tensión de entrada de — 15% produ- 

cido en un máximo (peor caso). Ondas en un equipo de 1 kVA, 230 V, 50 Hz, frecuencia de troceo f.. =5 kHz, carga nominal 
inductiva con factor de potencia 0,87, ángulo de inhibición 0,041. Adaptado de [11-40] y [1-47]. 


Por otra parte, la distorsión ocasionada por el troceador en la tensión de salida no es muy 
acusada debido a la configuración con transformador compensador empleada, pues la tensión 
aportada por el transformador principal (la mayor parte de la de salida normalmente) no que- 
da apenas afectada. Cuando la carga no tolera distorsiones apreciables se dispone un filtro 
paso bajo (L¿C;) antes de la salida que reduce los armónicos de tensión de u, y deja paso con 
poca atenuación a la fundamental. En un diseño típico 


1 1 
WyLt < Zoy a 10 Lg > Zap > (11.16.a, b) 


Molt N,O4 Cp 


donde Z¿, es el módulo de la impedancia de carga a la frecuencia considerada. 

En [11-40][11-47] puede verse un estudio cuantitativo del filtrado y demás aspectos del 
circuito. Se trasladan aquí, Figura 11-15, los resultados de la acción de los filtros y de la 
respuesta del estabilizador a un escalón negativo de tensión, con un control no optimizado, 
en un equipo de 1 kVA y demás características parecidas a las del ejemplo. Son datos rele- 
vantes una distorsión armónica total debida a la alta frecuencia en la intensidad de entrada 
de 0,6% (con C,, = 4,8 pF y C.¿ = 8,5 pF), en la tensión de salida de 0,3% (con L¿= 10 mH, 
potencia construida 33 VA y C¿= 5,5 HF), ambas distorsiones en el peor caso. La potencia 
construida de TP es de 1,39 KVA y la de TC de 193 VA. 

El estabilizador que acabamos de estudiar puede considerarse una versión con conmuta- 
ción seminatural y transformador compensador del estabilizador diferencial de regulación 
continua por troceo en alta frecuencia mostrado en el Capítulo 20. 
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11.6 REGULADORES DE C.A. DE TIRISTORES CON BLOQUEO NATURAL. 
CONTROL INTEGRAL Y CONTROL DE FASE 


Son convertidores directos c.a./c.a. de igual frecuencia. Gracias al paso por cero de la 
intensidad los tiristores no necesitan bloqueo forzado resultando circuitos simples y fiables. 


11.6.1 Clasificación y ondas. Regulador de c.a. integral 


Atendiendo a la técnica de control empleada puede establecerse la siguiente clasifi- 
cación: 


1. Control de fase. El control se efectúa dentro de cada semiciclo dejando pasar una 
parte de este. 

2. Control integral. El control se efectúa dejando pasar un número entero de se- 
miciclos. 

Atendiendo a los límites máximos puede establecerse esta otra clasificación: 


1. Reguladores totales. Permiten la máxima variación, desde el valor de la tensión del 
generador hasta cero. Su esquema se da en la Figura 11-16-a. En cualquier momento 
el valor instantáneo de la tensión de salida es el de la tensión del generador o cero. 

2. Reguladores diferenciales. La tensión de salida tiene un margen más estrecho de va- 
riación y se necesita un autotransformador (Figura 11-16-b). El valor instantáneo de 
la tensión de salida es bien el de la tensión máxima e, bien el de la tensión mí- 
nima €. 


a) 


Ficuga 11-16 Esquemas básicos de reguladores de c.a. con tiristores y bloqueo natural. 
a) Regulador total. b) Regulador diferencial. 


Veamos más detalladamente cada uno de los cuatro tipos. Se supone carga resistiva, es 
decir, que las formas de onda de la intensidad y de la tensión en la carga son iguales. 


El regulador total con control de fase 


La onda de la tensión de salida se da en la Figura 11-17-a. Tras el comienzo de cada 
semiciclo se mantiene bloqueado el correspondiente tiristor, al que se envía un impulso de 
disparo con un retardo a/c. El ángulo de control es a, variándolo se varía la potencia entre- 
gada a la carga. Los tiristores se bloquean de forma natural al anularse su intensidad. 

La principal ventaja de este regulador es su simplicidad. Y sus inconvenientes, en mayor 
o menor grado según el tipo de carga, son: 


a) Empeoramiento del factor de potencia con que trabaja el generador. En efecto, el 
ángulo a hace que se retrase la intensidad respecto de la tensión e. 

b) La intensidad de carga tiene armónicos de todos los órdenes. 

c) Hay elevadas du/dt y di/dt que producen ruido electromagnético. 
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FIGURA 11-17 Tensiones de salida de los distintos tipos de reguladores de c.a. con tiristores y 
bloqueo natural. a) Total con control de fase. b) Diferencial con control de fase. c) Total por 
control integral. d) Diferencial por control integral. 


El regulador diferencial con control de fase 


Su empleo es más ventajoso cuando los límites de regulación son más estrechos. Los in- 
convenientes anteriores se suavizan tanto más cuanto menor sea la diferencia e, — e, (Figu- 
ra 11-17-b). 


El regulador total con control integral , 


Deja pasar a la carga un número entero de semiciclos permaneciendo bloqueado otro 
número entero de semiciclos (Figura 11-17-c). 

La potencia media entregada a la carga puede variarse modificando la relación entre am- 
bos números. Las du/dt y di/dt son de bajo valor y el contenido de armónicos es mínimo. 
Sin embargo hay presencia de subarmónicos (de frecuencia inferior a la del generador). 

El procedimiento es simple aunque burdo y puede emplearse cuando lo importante es la 
potencia media entregada en intervalos largos. Un ejemplo típico es la regulación de tempe- 
ratura de un horno eléctrico, cuya inercia térmica suaviza las interrupciones de la tensión de 
alimentación siempre que el periodo patrón del recorte sea de 1 minuto, por ejemplo, y de- 
pendiendo de la masa del horno. Considérese que en este caso el procedimiento permite 
afinar la potencia entregada al horno en incrementos de una parte en 6.000 [1 semiciclo en 
un periodo de 6.000 semiciclos (60 s- 100 semiciclos/s)]. Esta finura en la regulación de po- 
tencia es más que suficiente para casi todas las aplicaciones de hornos. 


El regulador diferencial con control integral 


La onda de salida que proporciona es la de la Figura 11-17-d. 

El circuito de mando de los reguladores diferenciales es más complicado que el de los 
reguladores totales porque hay que detectar los pasos por cero de la intensidad y, además, 
en el entorno de estos pasos los impulsos de disparo de todos los tiristores han de estar inhi- 
bidos para dar tiempo a la recuperación del tiristor que ha de bloquearse. Por tanto, son algo 
menos fiables. 
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11.6.2 Regulador total monofásico con control de fase y carga inductiva 


Es un tipo de regulador muy empleado. La carga inductiva es la más frecuente en la 
práctica. El caso de carga resistiva pura se particulariza fácilmente, sin más que hacer igual a 
cero la inductancia de la carga. 

El circuito de potencia es el de la Figura 11-16-a estando la carga compuesta por una 
resistencia R en serie con una inductancia L, constituyendo una impedancia de módulo 


mL 


Z=/R+o1? y de argumento  p=arctg E 


En el instante t, (Figura 11-18) se dispara Tl aplicándose la tensión e = E,senot a la 
carga. Para hallar la expresión de la intensidad hay que integrar la ecuación diferencial 


di 
Ri+L>7=E,senot 
di 
Señales 
puerta T1 
t 
Señales 


puerta T2 l 


FiGURA 11-18 Curvas correspondientes a un regulador total monofásico con control de fase y 
carga inductiva, de esquema similar al de la Figura 11-16-a. 


La solución está dada por la Expresión (1.5) 


R 0 
E a 
i z 50 (ot = q) q 5 (a — pe Ll 0) 


Esta intensidad se anula en el instante t, y se bloquea T1. Se cumple 


S ele ES 5 
sen(ot, — y) = sen(a — pe E 20 


con la que se halla £,. 

En t, se dispara T2 y por la carga pasa una semionda como la anterior pero de sentido 
opuesto. ¿Bajo qué condición coinciden t, y tz? Sustituyendo en la anterior ecuación ty por 
su valor 

ws = Wlzg = TF 
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O 


FoTOGRAFÍA 11-2 Regulador de c.a. doméstico para iluminación y pequeños motores realizado 
con un triac BT137F de 8 A y 600 Y pasivado en vidrio con cápsula SOT186. Cortesía de CT. 


queda 


sen(m +0 q) = senía — pe 


de donde 
=P 

Es decir, para a. =p la intensidad carece de componente transitoria y es senoidal. Se 
observa además que para este ángulo la tensión de salida es máxima. Así pues, el control se 
efectúa variando a desde y hasta r. 

Cuando a <p el funcionamiento depende de la naturaleza de los impulsos de disparo 
de los tiristores. Si estos son de anchura suficiente, el regulador sigue funcionando perfecta- 
mente. Si, por el contrario, son de corta duración, el regulador deja de actuar como tal y la 
carga recibe impulsos de intensidad unidireccionales. El funcionamiento es, pues, más segu- 
ro con impulsos de disparo de anchura suficiente. 

El valor eficaz de la tensión de salida, U, se halla así: 


E 


Ad 
U* =-— 2E* sen” wt dt 


0) 


E=Ep//2 


wty = a sen2a — sen20t, 
U=E Sn 
T 27 


siendo 


Se obtiene 


El valor de pico de la componente fimdamental en coseno es, por definición, según el 
desarrollo de Fourier, 


E 
ta 92 
A =5 | J2E sen ot cos tdt = E Elsen? wt, — sen? a) 
T 


y el de la componente fundamental en seno 


4 ro 9 sen 2wt, — sen2a 
B, a 2 E sen? tdt = Efes % , ) 
T 


T 2 


a/Ww 


El valor eficaz de la componente fundamental de la tensión de salida es 
1 - 
U,= a JB 
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y la distorsión total de la tensión de salida 


Otras configuraciones que se pueden emplear para este tipo de regulador son las descri- 
tas en el Apartado 9.5.1. 


11.6.3 Reguladores totales trifásicos con control de fase y carga resistiva 


Cuando el neutro de la carga está conectado al del generador el sistema se reduce a tres 
monofásicos independientes. Cuando ambos neutros no están unidos puede emplearse un 
regulador semicontrolado, como el de la Figura 9-8, o uno totalmente controlado en el que 
en cada fase se controla la intensidad en los dos sentidos (Figura 11-19). Con los reguladores 
semicontrolados se consigue un control completo, pero la forma de onda del semiciclo positi- 
vo es distinta de la del negativo. Con los totalmente controlados la onda de salida es alterna y 
la proporción de armónicos, menor. 

Vamos a estudiar la configuración más empleada que es la. del regulador totalmente con- 
trolado con carga en estrella sin neutro, la cual supondremos equilibrada y resistiva pura. 


PES PLA 


A, PLEIPPLE a 


FIGURA 11-19 Regulador de c.a. trifásico mediante control de fase. 
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Hay tres regímenes de funcionamiento: 


a a<Ta3 


En todo momento se encuentran conduciendo dos o tres tiristores, cuyos intervalos de 
conducción se dan debajo de las formas de onda. 

Para 2 <ot<rx/3 conducen Tl (por ser ez > 0), T2' (por ser es < 0) y T3 (por ser 
€ > 0): Un = Cp» 

Para 1/3 < ot < 1/3 + a conducen Tl y T2 pues e. < 0 y T3' todavía no se ha dispa- 
rado: ig = (€g — €s)/2. 

Para 1/3 + 9 < 01 <27/3 conducen Tl, T2 y T3' porque e, <0 y ya se ha disparado 
TS: Un = ep. 

Para 27/3 < wt < 2/3 +9 conducen Tl y T3' pues es >0 y no se ha disparado T2: 
Un = (Cn — €5)/2. 

Para 2/3 + a+ w0t < TT conducen Tl, T2 (que ya se ha disparado) y T3”: uz = ep. 

El valor eficaz de la tensión de salida es 


AS) 
U=E |1-7-—+>7 sen2a 
DT 
bD 13<a<r/2 


En todo momento se encuentran conduciendo dos tiristores. Por consiguiente, no hay 
ningún intervalo en que uy = €p. 
Para 0 <owt<r/3 + 0a conducen Tl y T2 y 


€ tr 


El valor eficaz de la tensión de salida es 


E 
U=E sen + Do 
2 Am 6 
c) 1/2<0<5n/6 


Siempre hay conduciendo dos tiristores o ninguno. La conducción de cada tiristor no es 
continua dentro de su correspondiente semionda. Por ello es preciso enviar impulsos de con- 
firmación: a Tl cuando el disparo normal de T3”, a T1' cuando el disparo normal de T3, etc. 
O bien efectuar los disparos con trenes de impulsos. 

El valor eficaz de la tensión de salida es 


NN T 
U=E | sen| 2x 4 
A 3 


El control completo se efectúa, pues, variando a entre cero y 57/6. Obsérvese que en 
esta última fórmula es U=0 para o. =5m/6. 


11.7 REGULADORES DE C.A. POR CAMBIO DE TOMAS EN EL TRANSFORMADOR 
(ESTABILIZADORES POR CAMBIO DE TOMAS EN CARGA) 


Se construyen con un transformador cuyo primario (o secundario) se conecta a través 
de tomas seleccionadas por interruptores estáticos (normalmente triacs, alternistores o, para 
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altas potencias, tiristores unidireccionales en antiparalelo). Dependiendo de las tensiones de 
entrada y de la carga, el circuito de control selecciona la toma apropiada para asegurar una 
tensión de salida dentro de los márgenes prescritos, siguiendo una estrategia de control de 
estados discretos en cadena abierta que se describe en el Apartado 18.5.2. En la Figura 11-20 
se verá el esquema simplificado de un estabilizador de este tipo apto para potencias de hasta 
unos 5 kVA. Estos reguladores se emplean casi exclusivamente para estabilizar tensión de la 
red eléctrica de baja tensión y, en muy grandes potencias, para compensar los desplazamien- 
tos de fase en líneas largas de alta tensión. En lo que sigue se atenderá a su funcionamiento 
como estabilizador. Veamos primero sus antecedentes mecánicos. 


11.7.1 Antecedentes mecánicos de los estabilizadores de tomas 


La aplicación del principio de estabilización de la tensión cambiando las tomas de un 
transformador o autotransformador es tan antigua como la distribución de la energía eléctri- 
ca en c.a. En un principio las tomas se cambiaban mecánicamente, a mano en los equipos 
pequeños (véase la Fotografía 11-3-a) y mediante relés y contactores en equipos mayores 
cuando estos dispositivos alcanzaron madurez. 

Al mismo tiempo se desarrollaron variantes de regulación fina sin corte mediante el em- 
pleo de escobillas de grafito deslizantes sobre el devanado monocapa (convenientemente 
despojado de aislante en la zona de roce y mecanizado) de un autotransformador. En ellos 
cada espira proporciona una toma de regulación a la escobilla selectora, que apoya en una o 
dos espiras. En este último caso la corriente de cortocircuito local es asumible por estar ali- 
mentada por la pequeña diferencia de tensión entre espiras contiguas y porque la propia 
resistencia del contacto grafito-cobre la reduce. Los reguladores de escobillas manuales co- 
mo el de la Fotografía 11-3-b, una variante de baja potencia mediante autotransformadores 
toroidales, son muy empleados en laboratorios y talleres. 

También se construyen estabilizadores de escobillas motorizados sobre núcleo de colum- 
nas de hasta 300 kVA, Fotografía 11-3-c. El cursor portaescobillas se mueve mediante un 
motor de doble sentido de giro, controlado por un circuito que vigila la tensión de salida 
para aproximarla a un valor de consigna de la tensión de salida. La velocidad de respuesta en , 
las correcciones es necesariamente lenta debido a las inercias mecánicas. La precisión obte- 
nible por las escobillas es mejor de +1%, pero el compromiso rapidez-precisión suele limi- 
tar esta a +2%. El autotransformador es caro debido a su construcción con una capa de 
pletina de canto y mecanización muy artesanal. 

Obviamente, los estabilizadores mecánicos resultan eléctricamente robustos, pudiendo 
soportar importantes sobretensiones y sobreintensidades. Sin embargo, son poco aptos para 
trabajar en ambientes corrosivos y sucios, el riesgo de chispa en las escobillas los desaconse- 
jan para atmósferas explosivas, y necesitan mantenimiento de los selectores de toma. 


11.7.2 Topologías directa y con transformador compensador en los estabilizadores 
de tomas!'? 


Como se decía en la introducción a esta Sección 11.7, en la Figura 11-20-a se muestra el 
esquema simplificado de un estabilizador directo (es decir, sin transformador compensador) 
apto para potencias de hasta unos 5 kVA. Las tomas pueden estar en el primario o en el 
secundario, presentando ambas soluciones ventajas e inconvenientes. En el primer caso aba- 
ratan el transformador al asegurarle tensión constante, pero los interruptores quedan ex- 
puestos a los picos de tensión de red. En el segundo se pierde la ventaja de tensión estable 
para el transformador, pero los interruptores pueden protegerse de los picos de tensión 
de red mediante la acción de la inductancia dispersa primario-secundario y condensadores 


11-5 Agradecemos a C. Cagigal, doctorando de la ETSIT de la UNED, la revisión de este apartado. 
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Forocraría 11-3 Distintos reguladores de c.a. por tomas mecánicas y esquemas correspondientes. a) Estabilizador de tensión 

manual de tomas en un transformador de baja tensión de L6 KVA construido hacia 1950. Antiguo Laboratorio Radioeléctrico 

Caudal. b) Autotransformador regulador de tensión por escobilla sobre núcleo toroidal de 0-250 V, 8 A. Cortesía de SALICRU. 

c) Estabilizador de tensión trifásico motorizado con dos juegos de escobillas simétricamente deslizantes sobre núcleo de colum- 
nas y esquema compensador, de 220 V +15%, F-N, 50-60 Hz, 100 kVA. Antigua Electrónicas Boar. 
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FiGuRA 11-20 Estabilizadores de c.a. de tomas. a) En montaje directo (sin transformador compensador) conveniente hasta 
5 KVA. b) En montaje compensador, conveniente para potencias superiores a 5 kVA. 
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entre fases y tierra (ante picos en modo común) y entre fase y neutro (ante picos en modo 
diferencial), no aparentes en el circuito simplificado. 

El número de cambios de estado de conexión necesarios como consecuencia de los cam- 
bios de tomas, supuesto que estos producen en la salida saltos de tensión de igual cuantía, 
viene dado por la relación aproximada 


margen tensión entrada + caída tensión interna + errores en la detección de la tensión y gestión del control 


N.? cambios = da q , 
precisión tensión salida 


Típicamente los valores de las características mencionadas en la anterior relación, expre- 
sados en tanto por unidad de la tensión nominal, son 0,3 (suma de las desviaciones positiva y 
negativa permitidas en la entrada), 0,04, 0,02 y 0,06 (ídem en la salida). Para evitar o reducir 
las corrientes de cortocircuito entre tomas al conmutar de una a otra, puede recurrirse a la 
conmutación en los pasos por cero de la intensidad o a medios limitadores pasivos como 
resistencias y bobinas diversas. En el apartado siguiente se prestará atención a la conmuta- 
ción, mientras que en este se considera ideal. 

En potencias superiores a 5 KVA es más aconsejable utilizar el circuito de la Figu- 
ra 11-20-b. Un transformador compensador, intercalado entre la red y el transformador de 
aislamiento, añade o resta tensión al primario de este para mantener la tensión de salida 
dentro de márgenes. El primario del transformador compensador se alimenta mediante la 
selección de una toma del primario del transformador de aislamiento. Como la relación de 
espiras de dicho transformador es del orden de 5/2 aproximadamente para un estabilizador 
de +15% de tensión de entrada y +3% de salida, la intensidad que tienen que manejar los 
triacs se ve reducida en dicha relación respecto de la nominal de salida. 

Los estabilizadores de tomas explicados pueden realizarse con autotransformador en lu- 
gar de transformador de aislamiento para reducir el tamaño y el costo. En contrapartida se 
pierde el aislamiento galvánico entre la entrada y la salida. 


Esquemas directo y compensador generalizados 


En los circuitos empleados en la regulación y estabilización de c.a. se dan familias de 
variantes agrupadas con arreglo a criterios de clasificación que atienden a aspectos de su 
configuración general, poseyendo propiedades específicas los casos resultantes dentro de ca- 
da familia. Y ello con independencia del procedimiento seguido para la regulación (interposi- 
ción de impedancia, control integral, control de fase, cambio de tomas, etc.). Una de tales 
familias es la de los reguladores totales y reguladores diferenciales vista en el Apartado 11.6.1 
(Figura 11-16), que atiende al aspecto del alcance de la tensión regulada. Aunque allí se apli- 
caba esta clasificación solamente a los reguladores por control integral y por control de fase, 
es claro que atañe a todas los procedimientos de regulación, y de hecho el circuito estudiado 
en el Apartado 11.5.2 se ha llamado de «troceo diferencial». 

Otra familia (o criterio de clasificación) es la que atiende al hecho de la utilización o no 
de un transformador compensador interpuesto entre la tensión a regular y el transformador 
principal, que da lugar a la configuración directa (sin transformador compensador) y a la con- 
figuración compensadora (con transformador compensador). Esta última se emplea normal- 
mente asociada a los reguladores diferenciales, pues es cuando muestra sus plenas ventajas, 
pero también tiene sentido con los reguladores totales cuando se quiere obtener pleno aisla- 
miento de los interruptores selectores de toma. La ubicación en este apartado de la explica- 
ción de las configuraciones directa y compensadora se debe a que los estabilizadores por 
cambio de tomas son los que menos alteraciones conceptuales añaden al funcionamiento de 
un transformador. La configuración compensadora se ha utilizado ya en el Apartado 11.5.2 
con el más engorroso (conceptualmente hablando) procedimiento de estabilización por troceo. 

De lo anterior queda claro que la distinción entre configuración directa y compensadora 
es independiente del procedimiento de estabilización. A continuación se estudian sus pro- 
piedades generales, y para su deducción las supondremos asociadas al procedimiento más 
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simple conceptualmente, que es el de estabilización por cambio de tomas discretas mediante 
semiconductores o continuas mediante escobillas (de hecho, estas configuraciones proceden 
de los primeros estabilizadores por escobillas). Se supondrá por sencillez que los transforma- 
dores y los interruptores selectores son ideales, lo que supone que la carga no produce caí- 
das de tensión, no siendo necesario considerar estados sin carga para obtener las relaciones 
de transformación en el análisis que sigue. Dichas relaciones, así como las potencias, tensio- 
nes y corrientes máximas manejadas por los componentes, se deducen de estados con carga 
nominal. Se opta por disponer el circuito estabilizador en el lado del primario ya que se 
obtienen los mayores beneficios para los transformadores principales. Para todas las configu- 
raciones se toman las siguientes características (se seguirá la nomenclatura iniciada en el 
Apartado 11.5.2): 


Tensión de entrada: Variable de U,(1 + p) a U,(1 — nm), siendo 


U,, tensión nominal en valor eficaz 
p margen positivo de variación esperado en tanto por uno 
n margen negativo de variación esperado en tanto por uno 


Tensión de salida: No se admite variación, siendo siempre igual a la nominal U,. Con 
ello se simplifican enormemente las expresiones resultantes de las 
relaciones de transformación, de la potencia manejada por los trans- 
formadores y de las solicitaciones en los interruptores selectores de 
toma. La corriente de salida se supone, por tanto, siempre igual a la 
nominal, 1. 


Para ayudar a fijar órdenes de magnitud en la formulación del análisis realizado a con- 
tinuación se seguirán los resultados abstractos más significativos, y entre corchetes, de los 
valores adquiridos para un ejemplo típico con 


P,=10KVA, U,=230V,  1,= 43,48 A (es decir, P,/U,), p=n=0,15 
Configuración directa (Figura 11-21-a) 
Estado extremo con tensión de entrada mínima esperada U,(1 —n) [195,5 V]: * 


El interruptor cerrado será el inferior, y para que la tensión de salida U, sea la nominal 
debe cumplirse 


Vito, nn 0,1 Y 1, 3 O, [230 v] (11.17) 


siendo n.;, la relación de espiras secundarias a primarias con la toma baja del transforma- 
dor. De donde se deduce que la relación de espiras considerando la toma baja debe ser 


mn =1(1=0m)  [L176] (11.18) 


Las intensidades secundaria y primaria son (recuérdense las Expresiones (8.41) y 
(8.43) teniendo en cuenta que ahora ¿,,,, y es nula por ser el transformador ideal) 


L,=L, [43,48 A] L.=L1m =1,/(1=1) [5LI5A]  (1L19a, b) 


La intensidad en el interruptor inferior es [, y la tensión que soporta el interruptor 
superior (la máxima de todos los restantes, abiertos) es, utilizando en el ejemplo el valor 
de n.,, que resultará en la Expresión (11.29), 


U (My, (13) = UV, = Ue l(12»y, (1e,) — 1) =0, (1 =n) ((m-,1,/1y,) =- 1) =U,(p+n) [69 V] (11.20) 


Estado extremo con tensión de entrada máxima esperada U, (1 +p) [264,5 V]; 


El interruptor cerrado será el superior y la tensión de salida deberá ser la nominal. Para 
ello debe cumplirse 


Uca, = Un (L + pm, = U, [230 V] (11.21) 
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Ficura 11-21 Configuraciones directa y compensadora generalizadas en estabilizadores de c.a. por cambio de tomas. Las relacio- 


nes de tensiones y corrientes que las rigen son aplicables a estabilizadores por otros procedimientos. Entre corchetes se dan los 

valores para el ejemplo propuesto en el análisis. Por simplicidad, la tensión e intensidad de entrada U, € L, solo se indican en la 

primera configuración y estado. a) Configuración directa. b) Configuración compensadora con toma media. c) Configtiración com- 
pensadora con doble peine de tomas. 


siendo n+, la relación de espiras secundarias a primarias con la toma alta del transformador. 
De ahí se deduce que dicha relación debe ser 


mu. =1/(1+p) — [0,8696] (11.99) 
La intensidad pila es ahora 
L.=Lm,=1,/(10+p) [8781 A] (11.23) 


La intensidad en el interruptor superior es 1, y la tensión que soporta el interruptor infe- 
rior (la mayor de los abiertos) es 


UL SE Ut, /1215,) E U¿(1 de (ay, /159) 5% O, (1 SS p) > (1 e (Ma /11)) E O, lp AF 1) 


Obsérvese que las formulaciones finales de las Expresiones (11.20) y (11.24) coinciden, 
algo entendible intuitivamente, pues en ambas situaciones extremas la toma seleccionada se 
encarga de que la tensión por espira sea la misma, con lo que la tensión entre ellas se man- 
tiene. 

La potencia construida del transformador se deduce fácilmente considerando que la 
potencia manejada por el secundario es la nominal, que la parte inferior del primario (de 
la toma inferior al terminal inferior) maneja en el peor caso (estado extremo primero) la po- 
tencia nominal, y que la parte superior soporta una tensión de peor caso (estado extremo 


[69 V] (11.24) 
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primero)'** dada por (11.20) y maneja la intensidad de peor caso (estado extremo segundo) 


dada por (11.23). De ahí, y recordando la Expresión (8.77) (los productos tensión «intensidad 
de los dos primeros devanados considerados antes se sustituyen directamente por la poten- 
cia), se tiene 


l(p+n) 
2 (1+p) 


2 ) [11,304 kVA] (11.25) 


1 
=[P, + Pr + (Unlp +0) :(Lm,)) = Al dE 


Al evaluar la potencia manejada de los interruptores (se define la potencia manejada por 
un interruptor, PM, y, como el producto de su tensión eficaz máxima cuando está abierto por 
su intensidad eficaz máxima cuando está cerrado; es una medida del coste del mismo) debe 
tenerse en cuenta que la corriente máxima en el interruptor es la del estado extremo prime- 
ro, 1, /(1 —n) según (11.19, b). Por otra parte la tensión hallada en los casos extremos (11.20) 
y (11.24) no marca en los diseños prácticos la tensión máxima del interruptor abierto, pues 
cuando todos están cortados (inmediatamente antes del arranque, o inmediatamente después 
de la parada, con el interruptor general de entrada cerrado, si es que existe) se ven someti- 
dos a la tensión de entrada, cuyo máximo es U, (1 + p). Por tanto, la potencia manejada antes 
definida para un interruptor de esta configuración es 


PMyy = [(1,/4 0) (0, (1 +p))] =P((1 +p)/(1=m) [1353 kVA] (1126) 


Configuración compensadora con toma media (o con simple peine!'” de tomas, 
Figura 11-21-b) 


Estado extremo con tensión de entrada mínima esperada U, (1 —n) [195,5 V]: 


El interruptor cerrado del peine que conecta el terminal derecho del primario del 
transformador compensador TC al primario del principal TP es el-superior. Al primario 
de TP llega la tensión de red más la sumada por el secundario de TC. Se supone en TP 
relación secundario a primario 1 y toma intermedia del primario en su mitad. Para que la 
tensión de salida sea la nominal debe serlo, por tanto, la del primario de TP, y la tensión 
en el primario de TC será 0,5 U,. Por tanto, puede escribirse directamente 


UD, + (U,/W0 = U,(1 — nm) + (0,/2070 = U, [230 V] (11.27) 


siendo n. la relación de espiras secundarias a primarias del transformador compensa- 
dor. De ahí se deduce que esta relación es 


Mo =2n [0,3] (11.28) 


De lo anterior se deduce que las tensiones en el primario y secundario de TC son, 
respectivamente, 


U,/2 [115 v] U,n [34,5 V] (11.29.a, b) 


La intensidad de entrada, y por tanto en el secundario de TC y en la mitad inferior 
del primario de TP, deducida de la igualdad entre la potencia de salida y la de entrada (y 
puesto que al considerar componentes ideales el rendimiento es la unidad), es 


UnLn 


SAA 
e a e (1 —m)U0, 


=1L/(1=m) [51,15 A] (11.30) 


2ES. Para todas las configuraciones las potencias construidas se deducen de las condiciones de peor caso en los dos estados 
extremos, sin considerar por sencillez otras condiciones intermedias que en la práctica no las sobrepasan. 

1-7 Este nombre ha surgido en el argot debido a que la representación esquemática de un juego de interruptores que co- 
nectan un conductor común a sendas tomas de un bobinado se asemeja a un peine de tantas púas como tomas. 


Capítulo 11. Reguladores de c.a. 
De lo anterior se deduce que la intensidad en el primario de TC [recuérdense de 
nuevo (8.41) y (8.43) sabiendo que aquí la intensidad magnetizante es nula] es 
(1,/4 a n)Mc =1,(N/(1 — n)) [15,35 A] (11.31) 


En la mitad superior del primario de TP circulan superpuestas y con sentidos contra- 
rios la intensidad de entrada dada por (11.30) y la del primario de TC (11.31) que res- 
tadas dan 


(1, /(1=m)  ((2,/(1 =10))nxc) = 1,(1 15 0)/(1= nm) [35,81 A] (11.32) 


La intensidad en el interruptor cerrado (el superior) coincide con la primaria de 
TC (11.31) y la tensión que soporta el interruptor abierto inferior (la máxima de todos los 
abiertos) es la del primario de TP, es decir, U,, [230 VI. 

Obsérvese que la suma de los amperios - vuelta en el primario de TP suman la inten- 
sidad nominal (asignando a todo el primario ficticiamente y por sencillez 1 vuelta), pues 


1 2m 1 
=1 


1 Í, a 
in l=n2 


[43,48 A] (11.33) 


que compensan exactamente los amperios «vuelta del secundario (con el mismo número 
de espiras), recorrido también por [,,, por haberse supuesto TP ideal. 


n 


Estado extremo con tensión de entrada máxima esperada U,(1 + p) [264,5 VI; 


El interruptor cerrado del peine que conecta el terminal derecho del primario de TC 
al primario del principal TP es el inferior. Al primario de TP llega la tensión de red me- 
nos la restada por TC. Para que la tensión de salida sea la nominal debe serlo, por tanto, 
la del primario de TP, y la tensión en el primario de TC será 0,5 U,. Por tanto, puede 
escribirse directamente 


D, = (0/20 = Up (1 + p) = (0/20 0 = U, [230 V] (11.34) 


De ahí se deduce 
mo =2p [0,3] (11.35) 


Puesto que p y n son iguales, 1, resulta numéricamente la misma que en el estado 
extremo anterior, por lo que la suposición de toma intermedia del primario de TP en el 
medio hecha en el caso extremo primero vale para este. En la práctica, y aun cuando p y 
n sean iguales, las caídas producen asimetrías y, como se ha adelantado en el Aparta- 
do 11.5.2 para una configuración similar, la toma intermedia debe estar desplazada res- 
pecto de la mitad del primario. 

Merece la pena resaltar aquí que como la tensión que alimenta el sistema compensa- 
dor no es la red, sino la tensión estabilizada de TP, por estar TC antes, no atañen aquí las 
consideraciones hechas para el circuito de la Figura 11-12 (Apartado 11.5.2, Condición 
de máximo aprovechamiento...) acerca de la asimetría obligada de la toma intermedia aun 
en condiciones simétricas de las desviaciones de las tensiones de entrada y salida, y 
ausencia de pérdidas. Sí atañen en los circuitos prácticos las pérdidas y fuerzan una pe- 
queña desviación de la toma intermedia de TP respecto del punto medio exacto del pri- 
mario. Como ocurría en aquel circuito, en este también se puede cumplir siempre la con- 
dición de máximo aprovechamiento de TC desviando adecuadamente la toma. 

Volviendo a las condiciones ideales del circuito aquí estudiado, se deduce que las 
tensiones en el primario y secundario de TC son, respectivamente, 


0,/2 [115 V] Unp [345 V] (11.36.a, b) 
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La intensidad de entrada, y por tanto en el secundario de TC y mitad superior del 
primario de TP, se deduce como en la configuración anterior en el mismo estado, Expre- 
sión (11.23), que repetida aquí por claridad en su formulación final es 


L.=L,/(1+p) [3781 A] (11.37) 
De lo anterior se deduce que la intensidad en el primario de TC es 
(1,/4 A p)Marc = 1. (29 /(1 SE p) [11,34 A] (11.38) 


Por la mitad inferior del primario de TP circulan superpuestas y con igual sentido la 
intensidad de entrada dada por (11.37) y la del primario de TC (11.38), que sumadas dan 


(1, /(1+p)) + ((1,/(1 + p))xc) = 1,1 +0 05/(1+p) 149,15 A] — (11.39) 


La intensidad en el interruptor cerrado (el inferior) es la primaria de TC (11.38) y la 
tensión que soporta el interruptor abierto superior (la máxima de todos los abiertos) es la 
del primario de TP, U,, [230 V]. 

Obsérvese que también en este estado extremo la suma de los amperios - vuelta en el 
primario de TP suman la intensidad nominal, pues ahora es 


1 2 1 
Í, da =1 
1+p 15 


[43,48 A] (11.40) 


La potencia construida del transformador principal se puede calcular de modo similar 
al empleado para el transformador de la configuración directa. Véase que la potencia ma- 
nejada por el secundario también es P,,, que la parte inferior del primario (de la toma 
media al terminal inferior) maneja en el peor caso (estado extremo primero) la tensión 
(11.29, a) y la intensidad (11.30), y que la parte superior soporta en el peor caso (estado 
extremo segundo) la tensión (11.36, a) y la intensidad (11.37). De lo anterior se obtiene 


1 1 1 1 
a [P,, + (0, /2(E,/(1 1) + ((0,/2X1, /(1 + p)))] dE ta a A me) 


En el caso de ser p y n iguales la expresión anterior resulta 


e 11.42 
oa Hen 


Para deducir la potencia construida del transformador compensador téngase en cuen- 
ta que la tensión en los casos extremos primero y segundo es, respectivamente, U,n y 
U,,p, que es, respectivamente, lo que falta o sobra a la tensión de entrada para completar 
la nominal U,,. En el ejemplo numérico arrastrado ambas son iguales. La intensidad de 
secundario, por otra parte, es claramente mayor para el estado extremo primero y está 
dada por (11.30). La potencia construida coincide con la del secundario por ser un trans- 


formador aislador con dos devanados, y es 


[10,115 kVA] — (1141) 


(U,nN1,/(1=m)) =P, pa [1,765 kVA] (11.43) 

Para calcular la potencia manejada por los interruptores se considerará que la intensi- 
dad de peor caso es la dada por (11.31) y la tensión de peor caso es la tensión máxima de 
entrada U, (1 + p), pues es la que existe en el primario de TP (supuesto que no se sature 
y vea reducida su tensión por caída en el primario de TC) cuando los interruptores están 
todos abiertos, como puede ocurrir momentáneamente en las maniobras de arranque y 
parada. Por tanto, resulta 


PMin = [0,/4 — 1) 150) (U, (1 + p)) = P,nral(l + p)/(1—m) =P, ((1+p)2n/(1 —n) [4,059 kVA] (11.44) 
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expresión similar a la (11.26) afectada por 1... Aquí se aprecia la ventaja de esta configu- 
ración sobre la primera, que los interruptores, aun debiendo soportar la misma tensión, 
manejan solo la intensidad de aquella afectada por la relación de transformación -c, 
normalmente mucho menor que la unidad. 


Configuración compensadora con doble peine (Figura 11-21-c) 


Estado extremo con tensión de entrada mínima esperada U,(1 —m) [195,5 VI: 


Todavía se puede reducir la intensidad manejada por los interruptores sin elevar la 
tensión eliminando la toma intermedia fija del primario del transformador principal y co- 
nectando cada uno de los terminales del primario del compensador a un peine de 
interruptores. 

En el estado considerado el interruptor cerrado del peine que conecta el terminal 
derecho del primario del transformador compensador TC al primario del principal TP es 
el superior, y el del terminal izquierdo el inferior. Al primario de TP llega la tensión de 
red más la sumada por el secundario de TC. Se supone en TP relación secundario a pri- 
mario 1 y para tener en la salida tensión nominal debe haberla en su primario, por lo que 
también será U,, la tensión en el primario de TC. Por tanto, puede escribirse 


U, + U,tigo = Us (1 = 1) + Ugo = U, [230 V] (11.45) 
De ahí se deduce 
no =n [0,15] (11.46) 
Las tensiones en el primario y secundario de TC son, pues, respectivamente, 
O, [230 V] U,n [34,5 V] (11.47.a, b) 


La intensidad de entrada, circulante por el secundario de TC y todo el primario de 
TP, se deduce igual que para la configuración anterior, Expresión (11.30), y es 


L=5L/1=n)  [BL15A] (11.48) 


De lo anterior se deduce que la intensidad en el primario de TC (con intensidad 
magnetizante nula) es 


(1,/(1 = 1) = 1, (n/(1 nm) [7,673 A] (11.49) 


En todo el primario de TP circulan superpuestas y con sentidos contrarios las dos 

intensidades antedichas, lo que arroja una intensidad neta 
1 n 
PE A UA] (11.50) 
l=mn o 

que compensa en amperios - vuelta la intensidad nominal del secundario, 

La intensidad de ambos interruptores cerrados coincide con la primaria de TC 
(11.49) y la tensión que soportan los interruptores abiertos extremos en ambos peines es 
la del primario de TP, U,, [230 V]. 


Estado extremo con tensión de entrada máxima esperada U, (1 + p) [264,5 V]: 


El interruptor cerrado del peine que conecta el terminal derecho del primario del 
transformador compensador TC al primario del principal TP es el inferior, y el del termi- 
nal izquierdo el superior. Al primario de TP llega la tensión de red menos la restada por 
el secundario de TC. Para tener en la salida tensión nominal debe haberla en su primario 
y, por tanto, en el primario de TC. Puede escribirse 


Ue a U,Mrc E D,(1 Ae p) E U,MrG E U, [230 v] (11.51) 
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de donde 
mc=p 10,15] (11.52) 


Las tensiones en el primario y secundario de TC son, respectivamente, 


U, [230 V] U,p [34,5 V] (11.53.a, b) 


n 


La intensidad de entrada, circulante por el secundario de TC y todo el primario de 
TP, deducida de la igualdad entre las potencias de salida y entrada como en (11.37), es 


L/1+p) [37,814] (11.54) 


De lo anterior se deduce que la intensidad en el primario de TC (intensidad magneti- 
zante nula) es 


(1,/1+p))no=Llp/1+p)) [5,671 A] (11.55) 


En todo el primario de TP circulan superpuestas y con el mismo sentido las dos in- 
tensidades anteriores, lo que arroja una intensidad neta 


1 
o [43,48 A] (11.56) 
que compensa la del secundario. 

La intensidad de ambos interruptores cerrados coincide con la primaria de TC 
(11.55) y la tensión en los interruptores abiertos extremos en ambos peines es la primaria 
de TP, U, [230 V]. 

La potencia construida del transformador principal es P, [10 kVA] porque en ambos 
estados la intensidad primaria es la nominal. Este resultado puede también deducirse 
directamente considerando que si en ambos estados las tomas seleccionadas están en los 
extremos, TP funciona como un transformador ideal de dos devanados cargado con la 
potencia nominal y la relación de transformación es 1. 

Al deducir la potencia construida del transformador compensador valen las conside- 
raciones hechas para la configuración compensadora con toma media, siendo la intensi- 
dad del secundario en el peor caso también la que se deriva de la situación extrema pri- 
mera, dada ahora por (11.48) y coincidente con la (11.30). Por tanto, la potencia 
construida de TC es la misma que para la configuración anterior (11.43), cuyo resultado 
se repite por comodidad 


P, .. [1,765 kVA] (11,57) 
—N 


Para el cálculo de la potencia manejada por los interruptores véase que la intensidad 
de peor caso en esta tercera configuración es menor que en la configuración anterior y 
está dada por (11.48). Valen, sin embargo, las consideraciones en cuanto a la tensión, que 
se considerará en el peor caso también de U, (1 + p). Por tanto, resulta 


PMiy = [(1,(M/(1 — 1) -(U, (1 + p)] =P. ((1 +p)n/(1=1m)) 12,029 kVA] (11.58) 


que representa la mitad del resultado con la configuración anterior, mostrándose así el 
interés de emplear doble peine para reducir la intensidad de los interruptores y abaratar 
costes. Téngase en cuenta que, aun estando dispuestos en dos peines en lugar de uno, el 
número de interruptores necesario para hacer frente a unos determinados márgenes de 
tensión de entrada y de salida es el derivado del número de estados dado en la expresión 
del principio del Apartado 11.7.2 y de la solución adoptada para el cambio de toma. En la 
práctica el número de interruptores necesario depende poco de si están dispuestos en 
uno o dos peines. Sí puede resultar complicado en este último caso el sistema de conmu- 
tación y el control de los interruptores. 


Capítulo 11. Reguladores de c.a. 


En la Figura 11-21 se han superpuesto a los esquemas de las distintas configuraciones 
estudiadas, entre corchetes, los valores numéricos de las variables más representativas del 
ejemplo seguido, lo que transforma la figura en una tabla comparativa elemental pero intuitiva. 


_ 


a) b) 
FOTOGRAFÍA 11-4 a) Detalle de los triacs selectores y el circuito de control de un estabilizador 
por cambio de tomas de 2 kVA, 230 V +15% entrada y +5% salida. b) Series Alpha 1 y Alpha 3 de 
estabilizadores por cambio de tomas con triacs de 1 a 45 kVA, Cortesía de Chloride España, SAÚ. 


11.7.3 Procedimientos de conmutación en los estabilizadores de tomas!'* 

En el apartado anterior se han estudiado las configuraciones principales de los estabiliza- 
dores de tomas sin considerar el procedimiento de conmutación entre ellas. Como se ha ade- 
lantado en el subapartado dedicado a la Conmutación programada sin corte en 115.1, la 
principal dificultad de la conmutación deriva de la necesidad de no producir cortes de ten- 
sión en la carga y de suministrar un camino a su corriente, casi siempre inductiva en cierto 
grado. Veíamos que ello impone la obligación de cerrar (la toma entrante) antes de abrir (la 
toma saliente), ocasionando un cortocircuito local entre las dos tomas en juego, que en el 
caso de los reguladores y estabilizadores por escobillas (Fotografías 11-3-b, c) se resolvía sin 
excesiva complicación gracias a la baja tensión entre tomas (la generada por una espira) y a 
las resistencias del conductor de la espira y de la propia escobilla que apoya en dos espiras 
contiguas. Se produce un sobrecalentamiento local moderado de la espira cortocircuitada 
porque el calor extra generado en ella pasa fácilmente a las espiras adyacentes. En estos 
estabilizadores la situación de espiras contiguas en corto puede ser permanente, pues la 
escobilla se diseña para que toque en una (al menos), dos o incluso tres espiras al mismo 
tiempo. 


Conmutación de tomas limitada por resistencia. Carga no compartida 


En el caso de estabilizadores electromecánicos grandes, con tomas seleccionadas con 
interruptores comandados (Fotografía 11-5), y de las variantes electrónicas sencillas para baja 
y media potencia, con tomas seleccionadas por triacs o parejas de tiristores en antiparalelo, 


118 En algunas partes se emplean resúmenes adaptados del artículo [11-21]. 
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Forockaría 11-5 Estabilizador por cambio electromecánico de tomas en carga de 60 MVA para 
alimentación de líneas de media tensión a 33 KV +7,5% (10 pasos de 0,75%) partiendo de 132 
KV. Delante, los tres cambiadores de toma, uno por fase. Detrás, el transformador alta-media 
tensión. Estado de montaje previo al cierre de la cuba que los contiene. Cortesía de INCOESA, 


la situación de espiras en corto antedicha no se da en permanencia sino solamente durante el 
tiempo de solape de la conexión de las tomas saliente y entrante, que dura pocos ciclos de 
red. La tensión entre tomas contiguas es apreciable, pues abarcan varias espiras, y para limi- 
tar la corriente de cortocircuito local suele recurrirse a la inclusión de resistencias, y a 
veces de bobinas, limitadoras durante la maniobra (con grandes potencias, Fotografía 11-5, y 
medianas potencias) y a la reducción de la sección del conductor de la zona del devanado 
portador de las tomas (solamente posible con potencias de hasta 3 KVA por el sobrecalenta- 
miento de dicho conductor). La adición temporal de los elementos limitadores se hace a ve- 
ces con ayuda de circuitos electrónicos auxiliares [11-9/111-14]/11-32]011-37]111-44). 

Con estabilizadores puramente electrónicos con triacs y tiristores puede recurrirse al 
bloqueo natural en los pasos por cero de la intensidad de la toma saliente para bloquear su 
semiconductor, previamente desexcitado, y cerrar a la vez el de la toma entrante. El proce- 
dimiento no es seguro por la dificultad de detección del paso por cero con ondas perturba- 
das y se emplea poco en la práctica. 


Conmutación: 


En la Figura 11-22 se describe la evolución de las intensidades de las tomas saliente y 
entrante de un estabilizador con triacs —en la redacción de lo que sigue se supondrá que se 
emplean triacs, aunque las deducciones sirven también con tiristores en antiparalelo— cuya 
corriente de cortocircuito local, ¿,,,.,, se limita simplemente por la resistencia del devanado 
entre espiras y las caídas de tensión en los propios triacs. Se supone por simplicidad que la 
carga de salida es resistiva pura y también lo es la impedancia de cortocircuito entre dos 
tomas del transformador. La conmutación se puede realizar en cualquier momento, supo- 
niéndose en las curvas de la figura que el intervalo de cortocircuito es de un semiperiodo, es 
decir, el máximo posible (excitación del triac entrante al principio de un semiperiodo) pues 
el triac saliente (que se desexcita 1 ms más tarde, típicamente) se bloquea en el primer paso 
por cero. El procedimiento se libera así de la necesidad de detectar paso por cero de la 
intensidad. 


Capítulo 11. Reguladores de c.a. 


ÍR sal Desexcitación de 
triac saliente 
Excitación de 

-  triac entrante 


Desexcitación de 
triac saliente 
Excitación de 
triac entrante 


A KR sal 


FR sal 


A TR ent 


Ficura 11-22 Evolución de la intensidad en el triac saliente y entrante en un estabilizador de tomas conmutadas con triacs sin 
esperar al paso por cero y con limitación resistiva de la intensidad de cortocircuito local. a) Paso a tensión de toma inferior. b) Paso 


a tensión de toma superior. 


Coeficiente de aprovechamiento de los triacs: 


Es interesante establecer un factor de mérito en cuanto al aprovechamiento eléctrico de 
los triacs que proporciona este procedimiento de conmutación asociado a una cierta configu- 
ración, que se tomará la de la Figura 11-20-a por simplicidad. Lo llamaremos coeficiente de 
aprovechamiento, C., y lo definimos como la relación entre la potencia nominal de salida del 
equipo, P,,, y la suma referida a todos los triacs de la potencia manejada definida en el Apar- 
tado 11.7.2. Aquí la intensidad de peor caso de cada triac es, obviamente, [,. La tensión de 
peor caso es la de la toma superior con tensión de entrada extrema alta U,(1 +) cuando 
aún no se ha excitado ningún triac. Puesto que la relación del secundario total al primario 
debe ser 1/(1 —n) para dar tensión nominal U, en la salida con tensión mínima de entrada 
U,(1 —m), dicha tensión de peor caso resulta U, (1 + p)/(1 nm). 

Para un estabilizador típico de +15% de tolerancia de la tensión de entrada (p =n=0,15) 
y +2% de la de salida, la relación aproximada primera del Apartado 11.7.2 da, supuesta una 
caída de tensión unitaria de 0,04 y errores de detección equivalentes a 0,02, un número de 
cambios 


(p + nm) + caída + errores (0,15 + 0,15) + 0,04 + 0,02 
Po FM, 0,02 + 0,02 


=9 cambios (11.59) 


lo cual implica 9 + 1 = 10 tomas, pues partiendo de una extrema, se necesitan tantas más 
como cambios (en general, N.? cambios = N.? triacs — 1). Por tanto, el coeficiente de apro- 
vechamiento antedicho resulta 


P. l 1 
Gs 5 = 0,07391 (11.60) 


10[(1,)*(0,(1 +p)/1 29) 100 +p/1=n)]  10(1,15/0,85) 


Se ha supuesto en las consideraciones anteriores que la intensidad de pico resultante en 
los triacs en las conmutacionos (véanse las curvas de la Figura 11-22) es inferior a la de pico 
único que puede soportar un triac elegido basándose en las solicitaciones de trabajo continuo 
(típicamente 10 veces la intensidad nominal eficaz). Esto es cierto en la práctica en equipos 
de hasta unos 5 kVA aumentando la densidad de corriente del devanado entre tomas al doble 
de la normal y sobredimensionando moderadamente los triacs, ya que se obtienen intensida- 
des de pico en la conmutación de ocho a doce veces la intensidad eficaz nominal. 


Conmutación de tomas limitada por bobina multidevanado. Carga compartida, 
no compartida y mixta 


El empleo de una bobina de múltiples devanados iguales (n.? de espiras N, inductan- 
cia de un devanado con los demás abiertos L) perfectamente acoplados interpuesta entre las 
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tomas y los interruptores que las seleccionan puede proporcionar ventajas diversas en la re- 
ducción tanto del pico de intensidad de los triacs en conmutación como de la intensidad en 
rógimen normal (fuera de conmutación) [11-17, pat. 1.2, 2,* y 4]. Puede aplicarse a todas las 
configuraciones estudiadas hasta aquí en tres modalidades de funcionamiento: 


— Con carga compartida por dos tomas. 
— Con carga en una sola toma, o no compartida. 
— Con carga compartida y no compartida, o funcionamiento mixto. 


Procederemos a estudiar la primera modalidad, aplicada por sencillez a la configuración 
directa (Figura 11-20-a), y derivaremos fácilmente las otras dos modalidades. Véase el circui- 
to en la Figura 11-23-a aplicado ahora sobre un autotransformador, lo que abarata el coste 
cuando se puede prescindir del aislamiento galvánico que proporciona el transformador. Los 
terminales correspondientes de los devanados de la bobina (supuestos todos iguales y perfec- 
tamente acoplados) tienen posición alternada. En régimen normal hay dos triacs contiguos 
excitados. La tensión de salida es la media entre las tomas correspondientes, debido al efecto 


divisor como autotransformador de los dos devanados operantes de la bobina. 
—Jlétrro 
AUtoma 
E A U, 
Lrrg 
jo] 
o 
ez 
AER l 
S * Fr 
a) b) 
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Ficura 11-23 Estabilizador por tomas seleccionadas con triacs con carga compartida. Configuración 
directa con autotransformador. a) Esquema general. b) Distribución de intensidades con carga nominal 
resistiva conduciendo TR8 y TRO. 


Régimen ordinario con carga compartida: 


La intensidad de carga 1, se reparte por igual entre los dos devanados operantes (9-9' 

y 8-8) para compensar el efecto magnetizante (cada mitad entra por terminal no correspon- 

diente de la otra; estado de mínima impedancia). La tensión soportada por ambos devanados 

en serie es la tensión entre tomas 9 y 8, AU,,,,,,, discurriendo en la malla cerrada por dichas 

tomas, los dos devanados de bobina y los dos triacs excitados una intensidad de magneti- 
zación 

- Lom (11.61) 


1 
o aid 


1, 


siendo £,,, la inductancia magnetizante equivalente de L con dos devanados consecutivos en 
serie y r la resistencia equivalente de los devanados del autotransformador entre las tomas 9 
y 8 más la de dos devanados de bobina. Véase una explicación exhaustiva de este comporta- 
miento en [11-16]. En la Figura 11-23-b se han omitido los triacs TR9 y TR8 considerándo- 
los cortocircuitos por simplicidad. 

El diagrama vectorial muestra cómo la intensidad magnetizante aumenta el módulo de 
Erro y acorta el de [y respecto del valor teórico 1,,/2 con inductancia L,,,, ideal infinita. En 
la práctica se puede obtener un valor máximo de 0,61, para el triac con tensión de toma más 
elevada (aquí TR9) en el peor caso. 


Capítulo 11. Reguladores de c.a. 


Si se quiere conservar la precisión de +2% de la opción anterior con carga no comparti- 
da (Figuras 11-20-a y 11-22), es obviamente necesario conservar los 9 cambios, que ahora 
implican 11 triacs, pues se necesitan 10 parejas distintas de tomas o estados (en general, N.? 
cambios = N.? triacs — 2). 


Coeficiente de aprovechamiento de los triacs: 


Para calcular el coeficiente de aprovechamiento de los triacs se puede suponer que la 
intensidad en el peor caso, con carga nominal, es el antedicho valor de 0,61,. La tensión 
de peor caso se daría, como en la opción anterior, con la tensión máxima y ningún triac exci- 
tado. Como aquí la toma superior está desplazada 1/2AÚ,,,,, respecto de aquella opción, 
dicha tensión máxima sería la misma que allí afectada por 1,1 = ((10/2 pasos de toma) + 
+ (1/2 pasos))/(10/2 pasos). Se tendría, por tanto, 


P,, 1 1 
E-3 11[(0,6-1,)+(1,1-U,(1 + p)/(1 mp) 7,2601(1 + p)/(1 —n)]  7,260(1,15/0,85) 


=0,1018 (11.62) 


casi un 40% superior a (11.60). Ello supone que, con un triac más, es posible manejar casi un 
40% más de potencia que sin carga compartida (cifra que se acerca tanto más al doble cuanto 
mayor es el número de cambios requerido). Además del triac extra, el otro precio pagado es 
la bobina ecualizadora, cuya potencia construida se evaluará tras estudiar los fenómenos de 
conmutación, que es donde reside la enorme ventaja de este circuito. 


Conmutación con carga compartida: 


La conmutación se facilita introduciendo un retardo de 65% del periodo en la excitación 
del triac entrante respecto de la desexcitación del saliente, lo que no complica en exceso el 
control (véanse en la Figura 18-19 la red de retardo R16-C9 y similares). Durante cierto 
tiempo, la carga queda alimentada por un solo triac, lo que supone para él un pico de co- 
rriente que puede llegar a tres o cuatro veces la corriente de pico en régimen normal de 
trabajo, ya que se producen cambios de magnetización en la bobina, como se verá a conti- 
nuación. Estos picos (véase la Fotografía 11-6) son, por tanto, del orden de la tercera parte 
de los obtenidos en el circuito limitado por resistencia de la Figura 11-22, y son perfecta- 
mente soportables por los triacs elegidos simplemente con arreglo a la intensidad en régi- 
men normal de trabajo. 

En primer lugar es necesario comprobar que el sistema no produce sobretensiones en la 
carga ni en los triacs debidas a cambios bruscos en la intensidad de magnetización de la 
bobina. Para ello consideremos el caso de cambio a una nueva pareja de triac por entrada del 
triac contiguo de tensión inferior (Figura 11-24, cambio de la pareja TR3 TR2 a la TR2 TRI). 
Para el triac que va a salir, TR3, se cumple antes de su desexcitación 


brrg A =- + mg32 (11.63) 
y para el instante +, en que se bloquea, primer cero de i¿ tras la desexcitación, se cumple 
brms = 0 ¿mp2 lo) an (11.64.a, b) 

siendo Iz la intensidad residual de magnetización en t,. De ambas expresiones se deduce 
Icargalto) = Lp (11.65) 


El campo magnetizante, o producto amperios - vuelta, se conserva, pues inmediatamente 
antes e inmediatamente después de t, este producto vale, respectivamente, 


Hit.) =—Ik:2N  H(!)= —2p:N (11.66.a; b) 


no existiendo, por tanto, discontinuidad de magnetización. Puede comprobarse de manera 
similar que tampoco existe discontinuidad en el caso de triac entrante de tensión superior. 
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Asimismo es necesario estimar la variación de campo magnetizante en la bobina durante toda 
la conmutación para poder dimensionar el hierro adecuadamente. En las Figuras 11-24-a, b 
se ilustran las evoluciones de las variables más interesantes en los casos de conmutación a 
triac inferior y superior respectivamente. Buscando las peores condiciones para la magneti- 
zación, en el primero se toma carga nominal inductiva con intensidad retardada un ángulo de 
retardo de la intensidad respecto de la tensión f = 20? (cos fp = 0,9397) y en el segundo se 
toma carga nominal inductiva con H = 33% (cos p = 0,8387). Partiendo de la invariabilidad 
de la intensidad de la carga durante la conmutación, ya que la tensión de salida queda prácti- 
camente inalterada (salvo el pequeño escalón de tensión que supone un salto de estado), se 
puede obtener fácilmente la resolución gráfica propuesta en dichas figuras sin más que de- 
ducir el valor del campo magnetizante H para cada instante de los valores instantáneos de las 
corrientes en los devanados, teniendo en cuenta los terminales correspondientes. 

Se observa que en ambos casos cambia el sentido de magnetización de la bobina a lo 
largo de todo el proceso de conmutación, produciéndose campos magnetizantes mucho más 
elevados que en trabajo normal [puntos D en la figura a) y C en la b)]. Suponiendo que no 
existe saturación en el núcleo, con proporcionalidad entre la inducción B y el campo magne- 
tizante H, las evoluciones antedichas arrojan en el peor caso una inducción máxima alcanza- 


ble durante la conmutación B..4, ¿onn, (dato determinante en la elección del núcleo) 


Brnáx conm 7 B(L,) mE 2B, (1 1 .67) 
MExcit. TR3 : q E 
Í SS Excit. TR3 EZ E 
Excit TR2 Ls RExcit, TR2 
E — 7 
4 O 


ER3 
2) Icarga E Img 3-2 


Excit. . 13 ms 
TR1 a | 


Icarga Y Img 3-2 


Ni= 


1. 


Iearga 73 Img 21 


carga zE Img 21 


i (e : , 
p ¡ a 7 'carga — Ímg3-2 


2 Ioarga AÑ Img 21 


a) b) 


FIGURA 11-24 Evolución de las intensidades y del campo magnético durante la conmutación en un estabilizador de tomas con 
carga compartida mediante bobina multidevanado. a) Paso de la pareja TR3 TR2 a la de menor tensión TR2 TRI. b) Paso de la 
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pareja TR2 TRI a la de mayor tensión TR3 TR2. 


Capítulo 11. Reguladores de c.a. 


siendo B(1,) la inducción que origina el pico de la intensidad nominal en un devanado y B,,, 
la inducción máxima en régimen normal. Este resultado obliga a diseñar la bobina con baja 
B,, (típicamente 0,4T con núcleo de hierro al silicio de grano orientado) si se quisiera evitar 
toda saturación en conmutación. No obstante puede llegarse en la práctica a una solución de 
compromiso permitiendo cierto grado de saturación y confiando en parte a la resistencia de 
los devanados de la bobina la limitación de la intensidad. Por cálculo y experimentación se 


llega a los valores óptimos aproximados 


1. =2%  B=0r db (11.68.a, b, c) 


siendo J la densidad de corriente elegida para el devanado, y Joya Su valor típico para el 
tamaño de núcleo y bobinados resultante. La sobrecarga de los devanados es posible porque 
normalmente solo trabajan dos devanados de los once existentes. La inducción B,, recomen- 
dada es 2,8 (1,4T/0,5T) veces inferior a la inducción típica de utilización del hierro (véase la 
Tabla 8-5). 

En la Fotografía 11-6 pueden verse las evoluciones «de las intensidades de los triacs en 
un equipo de 1 kVA. 


a) b) c) d) 
FOTOGRAFÍA 11-6 Evolución de la intensidad de los triacs en un estabilizador con carga compartida de 1 kVA, 230 Y +15% entra- 
da, +2% salida y 11 triacs con 120% de carga. Intensidades en la conmutación de la pareja TR7-TRS a la TRS-TRO (5 A/div.): a) En 
el triac entrante TR9; b) En el triac permanente TRS; c) En el triac saliente TR7. d) En el triac TRS al realizarse varios cambios de 
tomas consecutivos y rápidos debido a un salto brusco y pronunciado de la tensión de entrada, conduciendo dicho triac pasajera- 
mente. Todas las ondas corresponden al peor caso de la fase de inicio de la conmutación, no observándose picos apreciables para 

otras fases. Los picos de intensidad mayores obtenidos son moderados, lo que proporciona seguridad de funcionamiento. 


Potencia construida de la bobina con carga compartida: 


Al estudiar el régimen ordinario se ha visto que la tensión soportada por dos devanados 
en serie es la tensión entre tomas, AU,,,,.. A su vez esta es, como máximo, igual a la toleran- 
cia total de la tensión de salida U,(p, + n,) (49% en el ejemplo, pues en un cambio puede 
pasarse de +2% a —2% en la tensión de salida, o viceversa), lo que, considerando un factor 
de reducción práctico de 0,8 por el exceso de triacs compensador de caídas y errores, da una 
tensión en un único devanado de 0,8U,(p, + n,)/2. Recuérdese que la intensidad en cual- 
quier devanado (excepto el de la toma de menor tensión) llega a 0,6 de la nominal cuando 
funciona como toma alta, por elección hecha para la corriente de magnetización. De lo ante- 
rior y teniendo en cuenta (11.68.b y c) se deduce una potencia construida 


1 1 
Ey E -0,40,(p, +n,)-0,61, 2,8 7 = 0,07392P,, (11.69) 


N.” devanados ueco bel) 
tensión devanado 
intensidad devanado 


factor por B, baja 
factor por J alta 
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muy baja que no empaña la ventaja antedicha de reducción de la intensidad de los triacs en 
régimen normal y en conmutación. 


Funcionamiento con carga no compartida: 


Puede emplearse también la bobina multidevanado para limitar la intensidad de cortor- 
circuito local en las conmutaciones exclusivamente, funcionando el estabilizador en régimen 
ordinario con una sola toma. La caída de tensión en un devanado con los demás abiertos no 
debe ser con carga nominal mayor que 0,5 AU... y ello con objeto de no añadir excesivos 
errores de carga a la tensión de toma. 

La conmutación se realiza cerrando el triac entrante en el instante en que el control lo 
decida, pues el procedimiento, como con carga compartida, es independiente de las fases de 
la tensión de red y de la intensidad de carga. El triac saliente se desexcita tras unos 20 ms, 
tiempo suficiente para que el entrante esté en plena conducción con carga compartida con el 
saliente. Desexcitado el saliente, el entrante adquiere la intensidad total de la carga. 

Un estudio detallado del régimen ordinario y de la conmutación arrojan criterios muy 
similares de diseño, resultando la potencia construida de bobina algo mayor que con carga 
compartida por tener que soportar cada devanado la intensidad nominal 1, y no 0,61, y a 
pesar de que se tiene un devanado menos (en general, N.? cambios = N.? triacs — 1, como 
en el estabilizador con carga no compartida limitado por resistencia ya visto). La intensidad 
de pico de los triacs en las conmutaciones es similar a la de un equipo con carga compartida 
de la misma potencia, por lo cual esta solución tampoco exige sobredimensionamiento de los 
triacs por esta causa, una ventaja apreciable sobre la solución con limitación por resistencia. 

Si la-tolerancia de la tensión de salida es elevada (+5% o más), la tensión entre tomas es 
alta y la condición de una intensidad magnetizante (11.61) moderada con dos triacs contiguos 
conduciendo durante el solape de conmutación impone una inductancia L,,,, elevada, de mo- 
do que la de un devanado solo (L,,,,/4, pues el número de vueltas es la mitad que con dos 
devanados) resulta excesiva para que la caída de tensión sea baja en régimen ordinario. En 
tal caso puede recurrirse a cortocircuitar la bobina mediante un devanado más y un triac 
auxiliar en régimen ordinario. El proceso de conmutación (que sigue siendo independiente 
de las fases de tensión e intensidad) consiste entonces en la secuencia de abrir el triac corto- 
circuitador, cerrar el entrante, abrir el saliente y cerrar de nuevo el cortocircuitador, a inter- 
valos de unos 20 ms. 


Funcionamiento mixto: 


Renunciando a la reducción en corriente de los triacs con carga compartida, puede obte- 
nerse, con el mismo número de ellos, un estabilizador de la mitad de tolerancia de la tensión 
de salida aproximadamente (para la misma tolerancia de entrada) haciendo que el circuito de 
control pase alternativamente de elegir una pareja de triacs a elegir uno solo de los dos que 
la componen, y de aquí a formar nueva pareja con el triac siguiente, etc. Así, en el estabiliza- 
dor de 11 tomas del ejemplo anterior se tendrían 11 estados con un triac (carga no comparti- 
da) más 10 estados con dos triacs (carga compartida), doble aproximadamente que con las 
configuraciones anteriores, y se reduciría la tolerancia de la tensión de salida del 42% al 
+1%. En general, para funcionamiento mixto se tiene N.” cambios = 2 N.? triacs — 2, 

En tal caso es necesario llegar a un compromiso en la elección de la inductancia de la 
bobina para no elevar la caída de tensión en ella con carga no compartida ni la intensidad 
magnetizante con carga compartida. Para el estabilizador del ejemplo con +15% de tensión 
de entrada y 11 triacs del ejemplo anterior, se recomienda tomar una inductancia tal que la 
caída en la bobina con carga no compartida nominal sea el 50% de la tensión entre tomas del 
transformador, lo que supone, aproximadamente, una intensidad magnetizante de 0,51. 

Para comprobar el anterior compromiso véase que si se elige e tal que conduciendo un 
único triac la caída en un devanado sea la elegida 


L,. (OL 7/4) =0,5AU soma = 0,5-0,4U,(0,01 + 0,01) (11.70) 
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resulta 
OL, = 0,0167, (11.71) 


y por tanto, incluso despreciando el efecto limitador de la resistencia r de los devanados en 
la Expresión (11.61), se tendría una intensidad magetizante con dos triacs conduciendo de 


A ota 2 n 
1 =0,5L, (11.72) 


A 


La potencia construida de la bobina calculada para funcionamiento mixto es similar a la 
resultante con carga no compartida porque en ambas modalidades de funcionamiento los de- 
vanados soportan la misma corriente (la nominal) y parecida o igual tensión (ya que se ha 
tomado el criterio de diseño de caída de tensión con carga no compartida igual a la mitad de 
la tensión entre tomas, es decir, igual a la tensión en un devanado de bobina con carga com- 
partida). Puesto que la tensión del devanado coincide (por el compromiso anterior) con el 
habido para carga compartida, se puede deducir la potencia construida simplemente susti- 
tuyendo en la Expresión (11.69) la intensidad 0,61, por 1, lo que arroja el resultado 


h, 


P. = 0,07392P, = 0,1232P, (11.73) 


>“2n 


En la práctica las potencias (11.69) y (11.73) pueden quedar reducidas a 0,065 P, y 0,1 P,, 
respectivamente debido a la reducción efectiva de AU», por la caída de tensión en los 
triacs. 

El modo de funcionamiento mixto no es apropiado cuando la tolerancia de la tensión de 
salida es elevada, o dicho de otro modo, cuando la tensión entre tomas es alta. Ello no per- 
mite llegar al compromiso antedicho en el diseño de la bobina. Por el contrario, es ideal 
cuando dicha tolerancia es baja (tensión entre tomas baja). 


Circuito de control: 


Los estabilizadores de tomas suelen controlarse en cadena abierta para evitar inestabili- 
dades. En la Figura 11-25 se da un esquema de bloques muy simple del control. Se mide la 
tensión de la red mediante un rectificador y filtro rápido y se compara con una referencia. El 
error se inyecta en un convertidor analógico-digital de comparadores en paralelo cuyas sali- 
das se envían a los excitadores de los triacs. Suele introducirse un retardo de unos milise- 
gundos en la excitación del triac entrante, como se ha indicado al principio del subapartado 
Conmutación con carga compartida. La caída de tensión interna del estabilizador puede 
compensarse mezclando con la tensión de la red, en el rectificador rápido, la intensidad de 
salida. Véase un circuito de control práctico en la Figura 18-19. 


o: 


Entrada Salida 


UÚ 


Excitadores 


Rectificador Convertidor 
rápido A/D 


FicuRA 11-25 Esquema de bloques del circuito de control de un estabilizador de tomas. 
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| En un regulador total monofásico por control de fase como el de la Figura 11-16-a la tensión de 
al entrada e es de 230 V eficaces y 50 Hz. La carga es resistivo-inductiva formada por una resistencia 

R dee 40) Q y una bobina L en serie de 70 mH. 

Se pide: 


1) El módulo Z de la impedancia de la carga y su argumento Q. 

2) La tensión, su distorsión y la intensidad de salida obtenidas con un ángulo de retardo en el disparo a = (. 

3) Los valores de pico A, y B¡ de la componente fundamental de la tensión de salida en coseno y en seno con 
ángulo de retardo en el disparo « = 110% y cierta carga distinta de la antes descrita para la que vt, = 220? 
(situación similar a la de la Figura 11-18). 

4) El valor eficaz de la componente fundamental U,, el valor eficaz total U y la distorsión total D, de la 
tensión de salida para las condiciones de 3). 


1) Segúnla formulación que aparece en el Apartado 11.6.2 (que seguiremos también en las demás 
preguntas) se tiene 


Solución | 


Z= (40? + (2-m-50-0,07? = 45,65 Q 
(11.74.a, b) 


qa E EBOOOT o 
pat, E 


2) Cuando el retardo de disparo a coincide con el del argumento de la carga f se obtiene la máxima tensión 
de salida y la corriente es senoidal. Se tiene entonces wty = 1. +a=x1 += 180” + 28,8 = 208,89, 
siendo los componentes fundamentales de la tensión de salida 


E 2 2 E 
Ay = Efsen? onto — senta) = 230 V (0,2321 — 0,2321) =0 (11.75) 
T 


y el de la componente fundamental en seno. 


2 sen2ot, —sen2ay ./2 0,8443 — 0,8443 : 
Be de eo a o ) _ e(s a ) J2E=,/2:230V (11.76) 


coincidente con el valor de pico de la tensión de entrada E,,,valor que podría haberse anticipado simple- 
mente considerando que se está en la condición de máxima tensión de salida, es decir, la tensión de entra- 
da (se prefiere realizar un seguimiento completo de la formulación a modo de ejercicio comprobatorio). El 
valor eficaz de dicha tensión de salida, por tanto, es 


iso eslcuo E 
U, /42 +B3 0 + 2-(230 VÍ = 230 V (11.77) 


= A+ B 
ls 


Puesto que no hay recorte de la onda en esta condición, la distorsión de la tensión es nula, lo que se puede 
comprobar asimismo sobre la formulación recordando que el valor eficaz de la tensión de salida es ahora 


mt) = 4 senZ2a — sen20ty T 
U=E | 230 V 230 V (11.78) 
T 27 T 
y la distorsión es 
UY 230 VY 
D,= ]= 1=0 (11.79) 
U, 230 V 
La intensidad en la carga es 
a A = 5,038 A 11.80) 
ci O e q 
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3) Para a = 110% y ot, = 220? los valores de A, y By son 


e 2 2 2 . 
Ay => Elsen? to — sen? a) = — 230 V (0,4132 — 0,8830) = — 48,64 V (11.81) 
T T 


sen 2wto — sen2a A 207  110%7 0,9848 + 0,6428 
Y 1802 180 Y 


A. z 
B, Elot¿-a 114,52 V- (11.82) 
T 


4) Repitiendo los cálculos pertinentes de la pregunta 2) se tiene con las nuevas condiciones 


1 A 2 3 1 / 2 2 q 
U, == JA + Bi = (548,64 VY' + (114,52 VY = 87,98 V (11.83) 
12 2 


136,5 V (11.84) 


de 


wt, 0 sen2a — sen 2wto (220% — 110%7  —0,6428 — 0,9848 
U=E = 30V 


230 Y SE 
T 21 Tm 1802 27 


y la distorsión es 


D,= Lan 1 pan 1 =1,186 (11.85) 
E U, 187,98 V : E 


es decir, 118,6%. 


a PI. Se desea construir un estabilizador de tensión por cambio de tomas en carga monofásico en confi- 
LE guración directa con autotransformador como el de la Figura 11-23-a, empleando la modalidad de 
funcionamiento en carga compartida. La tensión de entrada es de 230 V +15%, la de salida 230 V +3% y la 
potencia de salida 3 kVA. Se supone autotransformador y triacs ideales (sin caídas de tensión) excepto para el 
cálculo del número de triacs, en el que se supondrá una caída de tensión interna del 3%. Se pide calcular: 


1) Número de cambios de estado necesarios, suponiendo una caída de tensión equivalente por errores de 
1,5%. 

2) Número de triacs necesarios. 

3) Intensidad nominal 1, 

4) Tensión aproximada entre tomas AUsona: 

5) Valor de la inductancia magnetizante de la bobina con dos devanados en serie Ly necesario para que la 
intensidad magnetizante sea de 0,41, con la que se estima una intensidad máxima por triac de 0,61,, 

6) Potencia construida de la bobina multidevanado suponiendo una intensidad máxima por devanado de 
0.61. 


27] 1) De acuerdo con la fórmula dada al principio del Apartado 11.7.2 se tiene 


30% + 3% + 1,5% 
N.? cambios = 5% 5,75 > 6 cambios (11.86) 
(0) 


2) Con arreglo a la relación entre triacs y cambios para carga compartida dada en el Apartado 11.7.3, se tiene 
N.? triacs = N.* cambios + 2 =6 + 2 = 8 triacs (11.87) 
3) La intensidad nominal es la potencia nominal dividida por tensión nominal, luego 


y 3000 VA 
ON 


= 13,04 A (11.88) 


4) Un cambio de tomas fuerza a que la tensión de salida pase de la tensión intermedia de una pareja de 
tomas a la tensión intermedia de la pareja siguiente. El salto es igual a la tensión entre tomas, y debe ser 
algo inferior a la tolerancia de la tensión de salida. Por tanto, y con un factor práctico de 0,97 entre ambos, 
se tiene 


AUtoma = 0,97 :0,06 230 V = 13,39 V (11.89) 


toma 
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5) 


La Expresión (11.72) se actualiza aquí de la siguiente forma: 


AUtoma 13,39 V 
OwL, wL, 


0,41, = 0,4: 13,04 A = 5,216 A (11.90) 
mg 


e 
mg 


y a partir de ella se obtiene 


13,39 V 


A A, 11.91 
a quAz 


La tensión que debe soportar un devanado es la mitad de la tensión entre tomas, es decir, 13,39 V/2 = 
= 6,695 V, y la intensidad máxima en el devanado es la antedicha 0,61,,, es decir, 7,826 A. Actualizando la 
Expresión (11.69) se tiene 


1 Ñ 
> [ -6,695 V-7,826 A-2,8 al = 293,4 VA (11.99) 
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RECTIFICADORES NO CONTROLADOS 


Los rectificadores no controlados son los convertidores que iniciaron la Electrónica de 
Potencia, construidos inicialmente con diodos de vacío. Los diodos se selenio, más tarde, 
generalizaron su empleo en pequeñas intensidades y tensiones en equipos fijos y móviles 
aportando mayor robustez al eliminar la ampolla de vidrio de aquellos. Pero han sido los 
diodos semiconductores, y más concretamente los de silicio, los componentes que han lle- 
vado a estos circuitos a proliferar en una extensísima gama de intensidades y tensiones que 
abarca desde el amperio y pocos voltios, para fuentes de alimentación de equipos e instru- 
mentos electrónicos, a miles de amperios y baja tensión para baños electrolíticos, y a miles 

, l de amperios y voltios en otras aplicaciones de alta potencia como la alimentación de catena- 
Capítu O — rias de ferrocarril de 1.500 y 3.000 V. 

La baja caída de tensión en conducción de los diodos rectificadores de silicio (1 V apro- 
ximadamente, véase la Tabla 2-1) con relación a la tensión que soportan en bloqueo, sobre 
todo en componentes de tensión elevada, hace de estos componentes dispositivos casi idea- 
les (factor de caída de 0,0002, en la misma tabla) y trasladan esa idealidad a los rectificado- 
res. Sobre todo con tensiones y potencias elevadas, los rectificadores no controlados son 
equipos que se alejan de los circuitos ideales casi solamente en cuanto a las pérdidas y a las 
inductancias dispersas del transformador (estas imponen modificaciones en la conmutación 
de los diodos), siendo las pérdidas de los diodos mucho menores. También contribuye a la 
cuasi-idealidad de estos circuitos el hecho de que, al no emplear componentes activos, ca- 
recen de circuito de control y del peligro asociado de falsas maniobras causantes de avería, 
de modo que en el diseño simplemente deben cuidarse los riesgos derivados de las sobre- 
tensiones de entrada y de las sobrecargas. 

El estudio de las configuraciones de rectificadores debe realizarse con los no controla- 
dos por motivos de claridad conceptual, y merece la pena detenerse en la tabla comparativa 
ofrecida al final del capítulo para imbuirse de sus diferencias, ventajas e inconvenientes, 
que se mantienen en lo fundamental en las versiones controladas abordadas en el capítulo 


siguiente. 
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FOTOGRAFÍA 12-1 Rectificador de baja poten- 

cia primitivo con diodos de selenio. Cortesía 

del laboratorio Benito Mahedero de la Escuela 
de Ingenierías de Badajoz. 
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12.1 GENERALIDADES. MONTAJES DE RECTIFICADORES NO CONTROLADOS 


Los rectificadores no controlados están formados exclusivamente por diodos. La relación 
entre la tensión de c.a. y la de c.c. es constante. 

Al no haber semiconductores controlados no hay circuito de mando, por lo que la simpli- 
cidad y la fiabilidad de estos equipos son muy grandes. No hay problemas de bloqueo, pues 
los diodos en el régimen estacionario van entrando y saliendo de conducción de una forma 
natural obligados por las alternancias de la fuente de alimentación. 

Para rectificar un conjunto de q tensiones alternas €, €), ..., €,, lo más simple es utilizar 
un grupo de q diodos, que pueden estar conectados con los cátodos dóniumes o bien con los 
ánodos comunes como se indica en la Figura 12-1. 


D1 


los 


Ficura 12-1 Circuitos rectificadores no controlados básicos: a) Con cátodo común. b) Con 
ánodo común. 


En la configuración con los cátodos comunes la tensión de salida toma en cada instante el 
valor de la mayor tensión de entrada. Supongamos, por ejemplo, que en un determinado 
momento es e, > e, con k =2,3,..., q. Imaginemos que fuera el diodo D2 el que condu- 
jera. Sería u =.e3z y la tensión en Dl sería up, = €, =4=e, — ez > 0, lo cual es imposi- 
ble por la incapacidad de soportar tensión directa de los diodos. Necesariamente ha de con- 
ducir Dl, porque entonces u=e, y el resto de los diodos están polarizados inversamente 
puesto que e, =u=e, = e, <0. 

Conduciendo D1 se verifica que ¿=ip¡. En el instante en que otra tensión supera a e, 
se pone a conducir el diodo correspondiente y D1 se bloquea. 

En la configuración con los ánodos comunes la tensión de salida toma en cada instante el 
valor de la menor tensión de entrada. La única diferencia entre ambas configuraciones es que 
dan la tensión de salida con polaridad distinta. En la práctica es pieza fundamental del recti- 
ficador el transformador de entrada, como se ha adelantado en la introducción al capítulo, 
cuyas misiones más importantes son: 


a)  Aislar galvánicamente la salida de c.c. del generador de alterna. 

b) Acomodar el valor de la tensión de salida al valor exigido, gracias a una adecuada 
relación de transformación. 

c) Mediante una configuración conveniente, contribuir a disminuir el rizado a la salida. 


Capítulo 12. Rectificadores no controlados 


Si es polifásico, su secundario puede conectarse de dos maneras: en estrella o en polígo- 
no. La conexión del primario es indiferente a efectos de constituir los montajes principales. 
Para la configuración en estrella hay dos clases de montaje: el de media onda y el de onda 
completa. 

El montaje de media onda se da en la Figura 12-2-4 con los cátodos comunes. Como se 
vio antes, el valor de la tensión de salida es, en cada instante, igual al de la mayor de las 
tensiones €, € ..., €, La borna negativa está al mismo potencial que el neutro del secunda- 
rio. La intensidad en cada devanado secundario es unidireccional. 


o Dan 
er 
EA 
¡A A era Ss 
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FiGuRA 12-2 Montajes de rectificadores no controlados con secundario en estrella: a) Media onda. b) Onda completa. 


El montaje de onda completa se da en la Figura 12-2-b. Necesita doble número de dio- 
dos que el anterior, la mitad de los cuales está con los cátodos comunes y la otra mitad con 
los ánodos comunes. En cada instante, la tensión de salida es igual a la diferencia entre la 
tensión más positiva y la más negativa de €,, €; .... €, En efecto, según lo visto antes, la 
tensión u,x toma el valor de la mayor de las tensiones €,, € «., €, Y la tensión t1gy toma el 
valor de la menor de esas mismas tensiones. Como 


U= Uan — Un 


el valor de la tensión de salida es igual a la diferencia entre la mayor y la menor de las ten- 
siones del secundario. En esta configuración la intensidad en cada devanado secundario es 
bidireccional. 

Para la configuración en polígono solo puede existir el montaje de onda completa puesto 
que no hay neutro en el secundario. Su esquema es el de la Figura 12-3. Es obvio que la 
suma de las tensiones del secundario ha de ser cero para no dar lugar a corrientes circulato- 
rias. En la figura se ha representado la disposición geométrica de los devanados del secunda- 
rio según sus desfases relativos. En un instante determinado hay unas tensiones positivas, 
por ejemplo e,, €s, ..., €p y Otras negativas, por ejemplo ef, ¡ «.., ly Se verifica 


ea ABU, ARS) 
y observando la figura se deduce del primer miembro que 
potencial nudo q > potencial nudo 1 > potencial 2 > ... > potencial nudo f 
y del segundo miembro 
potencial nudo f < potencial nudo (f + 1) < ... < potencial nudo (q — 1) < potencial nudo q 


Es decir, el nudo que está a mayor potencial es el q y, por tanto, conduce D,. El nudo de 
menor potencial es el f y, por tanto, conduce D;. 
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FIGURA 12-3 Configuración de rectificador no controlado con secundario en polígono. 


La borna positiva de salida está al potencial de q y la negativa al de f. Por consiguiente, 
en el instante que estamos considerando se verifica 


u=e tte. as (ep ROO 467) 


q1 
O sea, la tensión de salida es igual en cada momento a la suma de las tensiones positivas 
del secundario o a la suma de las negativas con signo cambiado. 
Así pues, los montajes fundamentales son: 
1. - Montaje de media onda con secundario en estrella 
2. Montaje de onda completa con secundario en estrella 
3. Montaje de onda completa con secundario en polígono 


los cuales se estudian a continuación. El estudio completo exige el de las tensiones e intensi- 
dades en las diferentes partes del circuito suponiendo elementos ideales, así como el de las 
caídas de tensión teniendo en cuenta las no idealidades. 

El funcionamiento de los rectificadores depende de la carga. Generalmente se monta en 
serie con ella una bobina de filtrado para alisar la intensidad y nosotros vambs a suponer, 
mientras no se advierta lo contrario, que su inductancia es infinita de manera que la intensi- 
dad en la carga es uniforme y coinciden sus valores instantáneo, medio y eficaz 


El 


El estudio de tensiones es válido para cualquier carga (sin inductancia de alisamiento) 
siempre que la intensidad en la carga sea continua. Si ésta es discontinua —carga capaci- 
tiva— el funcionamiento del circuito es distinto. 


12.2 MONTAJES DE MEDIA ONDA NO CONTROLADOS 


El montaje más simple es el de la Figura 12-4, el cual no puede ser empleado con una 
inductancia de alisamiento de valor infinito pues entonces la intensidad fluiría constante- 
mente hacia la carga y D conduciría siempre, con lo que u=e, y el valor medio de la 
tensión de salida sería cero y, por consiguiente, la intensidad de salida sería nula. 

Para evitar este funcionamiento se conecta el diodo de circulación libre D2 (Figura 12-5) 
que conduce la intensidad I cuando e, <0. El diodo D1 ahora conduce la intensidad I 
durante 7/2. La tensión de salida es 


u=e, para U< 


siendo 
e = E, sen ot 
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Ficura 12-4 Circuito básico de rectificador no controlado de media onda. 


Íorim D1 lb1 I 
——> »! »- >——o+ 
m3 | eN» es D2 u 
o—— o— 


> No*img 


FicUKA 12-5  Rectificador monofásico de media onda no controlado con diodo de circula- 
ción libre. 


La intensidad que pasa por el devanado secundario es iy, que consta de una componente 
continua, 1/2, y de una onda cuadrada alterna de amplitud 1/2. La componente continua no 
induce tensión y no puede ser compensada por una corriente en el primario. Solo se com- 
pensa la componente alterna, verificándose la igualdad de amperios * vuelta. La corriente del 
primario ha de ser alterna porque el transformador está conectado a un generador de c.a. 
Por lo tanto, 


I 
Niorim = Na m1 2 
de donde 
NJ 
is » > que se ha representado en la figura. 


La componente continua que circula por el secundario desplaza la curva B-H del núcleo 
hacia la derecha, con lo que este trabaja a mayor inducción. El desplazamiento es tanto 
mayor cuanto mayor es la intensidad de la carga. La saturación del múcleo se alcanza pronto, 
la corriente de magnetización aumenta considerablemente y las pérdidas también. 

Esta configuración con q = 1 es muy poco usada. Suele emplearse, en virtud de su sim- 
plicidad, para muy bajas potencias. 

Gracias al transformador puede usarse el montaje bifásico de la Figura 12-6, en el que 
q = 2. Las tensiones e, y e, están desfasadas un ángulo 7. Cada diodo conduce durante una 
semionda. 
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FIGURA 12-6  Rectificador bifásico no controlado de media onda. 


Cuando el generador de c.a. es trifásico son posibles dos configuraciones: la trifásica y la 
hexafásica. La trifásica corresponde a la Figura 12-2-a con q = 3, cuyas tensiones se dan en 
la Figura 12-7 y son 

e, = E, senot 


27 
es = E, sen (os = a 


27 
ez = E,sen| w0t +-> 
3 ] 3 


Ficura 12-7 Formas de onda del rectificador trifásico no controlado de media onda. 


Cada diodo conduce durante un tercio de periodo. Así, D1 conduce en el intervalo 
T/12 <t <5T/12 en el que u=e,. 

La configuración hexafásica consta de un transformador que tiene en cada rama magnéti- 
ca un primario y dos secundarios. La tensión de salida es menos ondulada. Cada diodo con- 
duce durante un sexto de periodo (Figura 12-8). 


12.2.1 Tensiones en media onda 


Al rectificar q tensiones de periodo T, la tensión de salida consta de q picos de senoide 
por periodo T y su periodo es T/q. 
El intervalo de conducción del diodo D1 está dado por 
E E T de 


<i> O 
4 2% 4 2 


durante el cual la tensión de salida es 


u=e, = E, sen Ot 
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FIGURA 12-8  Rectificador hexafásico no controlado de media onda. 


Zonsiguientemente, el valor medio es 


E-PE 


q +2 T 
(1 E, sent ==> E, sen 
T 
e q 
4 2q 
Rizado 
El factor de ondulación, f¿, de la tensión de salida se define así: 
f SS Umnáx = Omnio 
0 
20. 
y Como 
re 57 p 
T T 
Umin = Ey sen 2 = E, cos 
queda 


TT 1 cos(n/q) 


Lo 27 sentia 


Otro índice de la ondulación es el factor de rizado, f,, definido así: 


Valor eficaz de la componente de c.a. 


r Un. 
Para hallarlo es preciso efectuar el desarrollo en serie de Fourier de la tensión rectifica- 
da. Tomando el origen de tiempos en un máximo de esta tensión la convertimos en una fun- 


ción par y carece de términos en seno. El valor eficaz del armónico q :n está dado por 
ñ 
E adas ie 
aa] 


y el valor eficaz de la componente de c.a. es 


[9.9] 24 
Ú, 7 
lr 
Por tanto, E 
E 2 
Í. S n=1 (ney? - 17 
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La pulsación de los primeros armónicos es q0, 20, 3qo, 40, ... 
Veamos algunos casos particulares: 

Para q =2 es f,=0,79 y f,= 0,482. 

Para q=3 es f,=03 y f,=0,179. 

Para q =6 es f,=0,07 y f,=0,04. 


Tensión inversa en los diodos 


Finalmente hallemos la tensión inversa máxima que deben soportar los diodos. La ten- 
sión en Dl es uy, =€e, =u y hay que hallar el máximo valor de esta diferencia. 

Para q par cada tensión tiene otra en contrafase: e, tiene su mínimo coincidiendo con un 
máximo de u (ver figuras anteriores). Por tanto, 


[uo e = 2E, 
Para q impar el mínimo de e, ya no coincide con el máximo de u. Las tensiones que están 


casi en contrafase con €, SON €, +1)/2 Y Cq+aya 
ES 12 T 
€1 7 €a+1n/2 = Ey senot— E, sen| wt= >> = E, | senot + sen[ ot +-=]|= 
q q 


TC T 
= E, [so wt + sen wtcos — + cos wtsen ) = 
q q 


E T T T T 
= E, | senwt2cos? — + cos wt2sen 7 cos = 2E,, cos — sen| ct + (12.1) 
2q 29 2 2 2 


Igualmente 


T T 
€1 7 Caraya = 2E, cos 24 sen| wt= 2% 


Ambas diferencias tienen igual valor máximo 
ltp1l me =2E, cos = 
ola 2 COS 
D1 máx 19) 2q 
Este valor debe soportarlo D1 dos veces por periodo (Figura 12-7). 


12.2.2 Intensidades en media onda 


Puesto que la intensidad en la carga es uniforme, de valor 1, cada diodo debe conducirla 
durante un tiempo 7/q en cada periodo y los valores característicos de la intensidad en cada 
diodo son: 

Valor de pico 1, =1 

Valor medio  I,,, =1/g 

Valor eficaz], =1 1/a 

Como los diodos están en serie con los devanados secundarios, por estos pasará la misma 
corriente eficaz 1/ a q 

En el supuesto considerado, la potencia entregada por el secundario del transformador 
es P=U,,*I y la potencia aparente es Py so, = q(Ep/ DI 1/9) resultado de multiplicar 
la tensión eficaz de cada devanado por su intensidad eficaz y por el número de devanados. 

El factor de potencia en el secundario es 


P 


$ x sen 
sec o 
Lap sec T q 
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La P,, sc determina el tamaño del secundario del transformador, el cual a igualdad de poten- 
cia activa es tanto mayor cuanto menor es f.... De ahí que no sean interesantes las configu- 
raciones con un número q de fases muy elevado. 

Las intensidades en el primario se hallan de manera similar a la vista para el circuito de 
la Figura 12-5. Para cada rama magnética hay que ver si los amperios : vuelta del secundario 
tienen un valor medio que es nulo o que no lo es. En este caso las intensidades primarias se 
hallan según la relación de transformación pero descontando en el secundario la componente 


continua, la cual lleva al núcleo a la saturación. Veamos unos ejemplos. 


Caso para q = 2 


Para el caso de E Figura 12-6 se tiene €, = (N¡/No)e, y su valor eficaz es 
Evo = (My NN, //2) 

os formas de onda de las intensidades se dan en la Figura 12-9. Los amperios - vuelta 
del secundario tienen un valor medio igual a cero. En efecto, cada uno conduce durante 7/2 
y la £m.m. de cada uno es opuesta a la del otro. No hay desplazamiento de la curva B-H y 
el múcleo trabaja normalmente. La intensidad eficaz en el primario es 1; = (Na/NyI y el 
factor de potencia en el primario fprim = (2/ME,, *1/UN /N(E,,/ 4/2) (N¿/NpI]=0,9 que 
es mayor que el correspondiente al secundario, he = (,636. 


lbrim 


FiGURA 12-9 Intensidades de un rectificador de media onda con secundario en estrella bifá- 
sico (q = 2) (circuito de la Figura 12-6). 


omo 0,9/0,636 = 2 deducimos que el secundario (ambos devanados secundarios 


juntos) tiene un tamaño que es Ja 2 veces mayor que el del primario. 
La potencia construida del transformador se halla así (8.77): 


: 1 P PNTE 
Potato $7 (eS prim * eS he) 9 E 9 ae 0 30 2 134P 


y su factor de utilización es (véase el final del Apartado 8.5.1) 
FU = 1/1,34 = 0,745 
Caso para q = 3 


Por cada fase del secundario circula una componente de continua que desplaza la curva 
B-H de cada rama magnética. 


Los rectificadores con ele- 
vado número de fases q redu- 
cen el rizado de la salida pero 
aumentan el tamaño del trans- 
formador. La caída de tensión 
debido a la inductancia disper- 
sa también aumenta; véase más 
adelante (12,4). Normalmente 
no interesa pasar de q =6. Esta 
consideración es menos aplica- 
ble a configuraciones en polí- 
gono. 
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En un transformador de tres ramas magnéticas este desplazamiento es pequeño, ya que 
los amperios - vuelta no compensados tienen el mismo valor y el mismo sentido en cada una 
y el flujo que producen es muy pequeño puesto que ha de saltar por el aire, el cual tiene una 
gran reluctancia. 


12.2.3 Caídas de tensión en media onda 


A lo largo de la exposición anterior se ha supuesto que los componentes eran ideales. 
Ahora se considera su comportamiento real y se van a ver las caídas que producen. Como 
consecuencia la tensión de salida real, U”,,, será inferior a la ideal, U.,. 


Llamando AU,, a todas las caídas se verifica 


O. E Um, os AU, 


Las principales caídas de tensión son: 


a) Caída en la conmutación: AU,,, 
b) Caída en las resistencias de los devanados: A,U,, 
c) Caída en los diodos: A¿U,,, 

AU, 


mo AU, an AU + Ay do 


m 
Caída en la conmutación 

En el esquema de la Figura 12-10 se ha representado la inductancia de dispersión del 
transformador referida al secundario, L. Debido a su presencia, la intensidad de D2 no pue- 
de pasar bruscamente de cero a I en el instante t, en que empieza a conducir. Como la 
intensidad en la carga es constante se verifica que 


ips + dp =1 (12.2) 


y en el intervalo t, — t, = 9/09 conducen a la vez ambos diodos. d es el ángulo de solape, 
durante el cual ambas fases del transformador están en cortocircuito. 
La ecuación diferencial que rige el fenómeno es 


dipr dipo 
2% 
1d e 


u=e,= La 


de la que se obtiene que 


FIGURA 12-10 Caída de tensión en la conmutación en un rectificador de media onda. 
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y como de (12.2) 
di div; 
pr aL Es 0 
dt dt 
se halla que u = (e, +e,)/2 con ty <t<t;. 


Veamos cómo evoluciona en este intervalo la intensidad de D2. 
De las relaciones anteriores 


diva tt E, 21 E, T T 
= = sen| mt sent |= «sen — cos | Wwt == 
dt 24  2L4 q La E q 


después de haber hecho una transformación similar a la de (12.1). 
Integrada esta ecuación con la condición inicial 4; =0 para t=t,=T/4 + T/2g resulta 


E, T T 
Mos «sen=[1= sen[ wt == 
Lay q q 


El solape de ambos diodos acaba cuando se alcanza el valor ¿yyy = E, lo que ocurre en el 
instante 


Sustituyendo en la expresión de iy se obtiene 


OL¿l 
cosó=1-= OA (12.3) 
E, sen — 
q 


La caída de tensión producida por la conmutación es proporcional al área sombreada de 
la figura. Su valor medio es 


T E T ES 1) 
O e +e 
40, 3 O A 1 
T ap — o) 27 
12 
O Sea 
q 
AU, =— OL¿! (12.4) 

27 


La caída es proporcional a la intensidad de salida, a la inductancia de dispersión y al 
número de tensiones q. De aquí, de nuevo, el inconveniente de los montajes con alto q. 

De la Expresión (12.3) se deduce que según aumenta 1 también aumenta el ángulo 0. A 
partir de una cierta carga se cumple que t, > t, y hay solape de tres diodos. Al aumentar la 
carga el número de diodos solapados en la conmutación crece y en el cortocircuito conducen 
todos. El desarrollo anterior solo es valedero para el solape de dos diodos. 


Caída en las resistencias 


La caída de tensión en las resistencias de los devanados del transformador se halla a par- 
tir de las pérdidas en el cobre 


-P 


2 
Pot, prim + q Rss y I5 


cu Uborim prim 
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y la disminución de la tensión de salida del rectificador U,,, debida a dichas pérdidas es 


Pot... 
AUS (12.5) 


Caída en los diodos 


En todo momento la intensidad de salida pasa por un diodo, cuya caída es la llamada 
caída de tensión directa, U¿, en la Tabla 2-1 (1 V para el silicio, dependiendo el valor exacto 
de la intensidad nominal del diodo empleado y de la intensidad de carga D). Prácticamente 
puede escribirse 


Ag e == Ua 


12.2.4 Rendimiento en media onda 


Su valor es 
04 I 


m nom “nom 


de U; . Lncim + Poly. AN Poto, nom Sl Pot, nom 


m nom “nom 


siendo 


Pob. las pérdidas en el núcleo del transformador. 
Potcunom Tas pérdidas en el cobre con carga nominal. 
Poto nom las pérdidas en los diodos con carga nominal. 


12,3 MONTAJES DE ONDA COMPLETA CON SECUNDARIO EN ESTRELLA 


El número de diodos es 2q (Figura 12-2-b), que se conectan formando un puente. Como 
es sabido, q es el número de fases del secundario. 

El montaje más simple es el de la Figura 12-11. A primera vista parece que solo hay una 
fase, pero en realidad q = 2 puesto que hay 4 diodos. El montaje con q = 1. no existe. 


FOTOGRAFÍA 12-2  Rectificador con diodos para baños electroquímicos de 10.000 A y 12 V en 
configuración opcional triángulo o doble triángulo en primario, secundario hexafásico y filtro 
inductivo (L) de salida. Dispone de un prerregulador en el primario con tiristores en antipara- 
lelo y control del ángulo a de retardo en el disparo. Cortesía de Electrolumen S.A.L. [12-15]. 
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Ficura 12-11 Rectificador bifásico de onda completa no controlado. 


La tensión en el secundario es e =2E, sent que está formada por las tensiones 
e, =e/2 y e, = -e/2 ambas en oposición de fase. 

Como se ha visto en la Sección 12.1, en cada instante la tensión de salida es igual a la 
diferencia entre la tensión más positiva y la más negativa de las del secundario del transfor- 
mador, 

Para 0<t<T/2 es e, > e, y conducen Dl y D2 siendo 


u=e,e3=€e 
Para T/2<t<T es e, > e, y conducen D2 y D1' siendo 
u=t 01 = € 


Para la configuración trifásica el esquema es el de la Figura 12-2-b con q =3 y las for- 
mas de onda se representan en la Figura 12-12. Cada diodo conduce durante un tercio de 
periodo. 


1 
1 
1 
7 
1 
1 
1 
y 


NS 


: 
E 
a 


A A o 


5. 
D3 
1 


FIGURA 12-12  Rectificador de onda completa. Formas de onda para q = 3. 
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12,3.1 Tensiones en estrella y onda completa 


Según lo visto al estudiar los montajes de media onda tenemos (Figura 12-2-b) 


q T 
E ES sen — 
TC q 
q T 
Ú, = —--E,sen-— 
y BN-m E q 
Por tanto, 
4 29 T 
Un E Uan Unam E 7 E, sen q (12.6) 


Factores de ondulación y rizado 


Es fácil ver que si q es par, la tensión de salida está formada por q picos de senoide por 
periodo T y su periodo es T/q. Y si q es impar está formada por 2q picos de senoide por 
periodo T y su periodo es T/2q. 

Son válidos los desarrollos y soluciones efectuados para los montajes en media onda pero 
haciendo una salvedad según sea q par o impar. Es decir, 


T 

l —=cos — 

f 2% 

== 

2x T 
sen — 
2 
E 2 


y Lia 


n=1 A => 1 
siendo x=(Q para q par y x= 2q pata Q impar. 


Tensión inversa en los diodos 


Como up] = €, — Uan (Figura 12-2-b), tanto su forma de onda como su valor de pico 
coinciden con los del montaje en media onda. Es decir, 

Para q par | Up1 E: 2% 2E, 

Para q impar |Upn1! máx = 2E, cos 1:/2q 


12.3.2 Intensidades en estrella y onda completa 


Cada diodo conduce la corriente uniforme de salida de valor 1 durante un tiempo T/g. 
Entonces sus valores característicos son: 
Valor de pico Iy, =1 
Valor medio  Ip,, =1/q 
Valor eficaz. Ip =]/ Ja 


Por cada devanado secundario pasa una corriente rectangular alterna. Así, por la fase 1 
pasa la intensidad 1 durante el tiempo T/q (en que conduce D1) y la intensidad —1 durante 
T/g (en que conduce Dl). Su valor eficaz es 


Capítulo 12. Rectificadores no controlados 


El factor de potencia en el secundario se halla así: 


EL ñ 
Ísec =p  Vasen o 


que es E veces mayor que para los montajes en media onda. A partir de g= 4, al aumen- 
tar q disminuye fe. 

Como las imtensidades secundarias tienen un valor medio que es nulo, la curva B-H del 
núcleo no sufre desplazamiento y el transformador trabaja normalmente. 

Las intensidades y el factor de potencia en el primario se hallan como en el Apartado 12.2.2. 


Caso para q = 2 
De la Figura 12-11 se deduce 


Ni bocim = Na se 
y Noto a a 
de las que se deduce que 
Piar Paisa 
y a E = 09 
El factor de utilización del transformador es 
FU=0,9 


Caso para q = 3 
Fácilmente se obtiene que 


Va Ed eS 0, 955 
y FU = 0,955 


12.3.3 Caídas de tensión en estrella y onda completa 
Caída en la conmutación 


La caída producida exi la tensión u,y (Figura 12-2-b) y en la tensión ty se calcula con 
las fórmulas halladas para el montaje en media onda. 


wLy¿! 
ol 
E, sen — 
q 
y AU, = - wL¿I (12.7) 


puesto que 4U= Ury — Upy- 

La fórmula es válida cuando solo hay solape de dos diodos y no conducen a la vez los dos 
diodos unidos a la misma fase secundaria (por ejemplo, D1 y DI). 

La forma de onda de la tensión de salida se da en la Figura 12-13. 

Para q = 2 conducen los cuatro diodos durante el solape y no se verifican las relaciones 
anteriores. De la Figura 12-14 se obtiene 


ip Hips =1 


4 =jyj! 7 = ¿4 i 
ipi A dr + see = Hna + he 
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FIGURA 12-13  Rectificador de onda completa. Caída en la conmutación para q = 3. 


En el instante + =0: 1, =0, ip> =L, le. I 


En el instante t = 0/0: iy, =L tipa =0, le =1 


Es decir, en la conmutación i,,, pasa de —1 a I. Como conducen los cuatro diodos a la 
vez, el secundario del transformador está en cortocircuito y se verifica 


dio. 
e = 2e, =2L4 da 


La es la inductancia de dispersión por fase en el secundario (hay dos fases), que es igual a la 
mitad de la inductancia total de dispersión referida al secundario. Integrando 


e E 
iso = 1 + | E,senctdt = —1 += (1 — cos cot) 
d Jo wLa 


El ángulo ó se halla con la condición de que para t= 0/0 es i,..=1 


: 2oL41 
cosó=1-= 
p 
y el valor medio de la caída de tensión es 
(o) 
2 (u 4 
Ab | 9F, senotdt == oLy1 (12.8) 
T 
0 


Ficura 12-14  Rectificador de onda completa bifásico no controlado. Caída en la conmutación para q = 2. 
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Caída en las resistencias 


Se halla de igual manera que para el montaje en media onda, 


Caída en los diodos 


Como la corriente 1 pasa en cada instante por dos diodos, la caída es doble que para el 
montaje en media onda. 


12.3.4 Rendimiento en estrella y onda completa 


Se halla igual que para el montaje en estrella y media onda. 


12.4 MONTAJES DE ONDA COMPLETA CON SECUNDARIO EN POLÍGONO 


El número de diodos es 2q, siendo q el número de fases del secundario. Estos montajes 
tienen mejores características que los vistos anteriormente para altos valores de q. 

Es obvio que el número mínimo de fases es 3, caso que se da en la Figura 12-15. La 
tensión de salida en cada instante es igual a la suma de las tensiones positivas del secundario 
o a la suma de las tensiones negativas con el signo cambiado. Los intervalos de conducción 
de cada diodo se hallan aplicando punto por punto el siguiente razonamiento. Para el instan- 
te £,, por ejemplo, se tiene que e, >0 y ez >0. El nudo que está a mayor potencial es el 
2. Como e, <0, el nudo a menor potencial es el 1. Por tanto, conducen D2 y DI”. 


FIGURA 12-15  Rectificador de onda completa con secundario en polígono. Circuito con q = 3. 


La tensión inversa aplicada a cada diodo es fácil de hallar. Así, en el intervalo en que 
conduce D2! es 4 = —€z y cuando conduce D3' es uyy = €. 

Para q=6 se da la Figura 12-16. En el instante t, la tensión de salida vale 
u=ez+e¿+e, y el nudo a mayor potencial es el 4 puesto que €, > 0, eg > 0,e,>0. El 
nudo a menor potencial es el 1 ya que e, <0, e <0 y e, <0. Por eso en 1, conducen D4 y DI”. 

Cuando D2! conduce, se tiene que uyy = —€2 Cuando D3' conduce, py = tz — €z: 
Cuando D4' conduce, Upy = 83 — € — Cy Cuando D5' conduce, py = € + €, y cuan- 
do D6' conduce, uyy =€;. 


12.41 Tensiones en polígono 


El periodo de la tensión de salida es T/q si q es par y T/2g si q es impar. 
Como la tensión de salida es en cada momento igual a la suma de las tensiones positivas 
y en cada periodo T' cada una de las tensiones q es positiva durante un semiciclo, se deduce 
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Ficura 12-16 Rectificador de onda completa con secundario en polígono. Circuito con q = 6. 


que el valor medio de la tensión de salida es igual al valor medio de una semionda E,/T 
multiplicado por el número de fases. Es decir, 


Un += q — (12.9) 
T 
El factor de rizado se halla según lo visto en el Apartado 12.3.1. 


Tensión inversa en los diodos 


Como se ha visto en los ejemplos anteriores, la tensión inversa en los diodos es igual, 
según los intervalos, a diferentes sumas de las tensiones secundarias. Es fácil ver que su 
valor máximo es igual al valor de pico de la tensión de salida U,. , 

Para el caso de q par se da en la Figura 12-17 el diagrama vectorial de las tensiones 
secundarias con una fase tal que se le aplica a un diodo la máxima tensión inversa. El valor 
real de las tensiones se obtiene proyectándolas sobre el eje horizontal. 

_La tensión inversa en el diodo vale, en valor absoluto, |up|,,;. = 0G = OA + OB 4 
+ 0C + 0D para el caso de q = 8, que es el doble del radio del polígono regular forma- 
do colocando los vectores uno a continuación de otro. El ángulo central OFAy el ángulo 
inscrito OGA valen 


FIGURA 12-17 Diagrama vectorial de las tensiones secundarias para onda completa, secunda- 
rio en polígono y q = 8, circuito similar al de la Figura 12-16. 
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Como OAC = 1/2, se verifica que 


E, 
fun | máx — T (12.10) 
sen — 


Para q impar la tensión inversa se halla a partir del caso anterior sin más que tener en 
cuenta que puede obtenerse la misma tensión de salida u de un rectificador de número de 
fases q impar y amplitud E, que de un rectificador de número de lases q = 24 (q par) y 
amplitud Ef = E,/2. Para este caso puede aplicarse la última relación obtenida 


3 


lol máx = 


T 
sen — 
q 
y sustituyendo queda 
li Z con q impar (12.11) 
2 sen — 
2 


12,4.2 Intensidades en polígono 
Cada diodo conduce la intensidad 1 de salida durante un tiempo T/g. Por tanto, 


Valor de pico Ip, =1 
Valor medio Ip, =1/q 
Valor eficaz. I, = 1//9 


Las intensidades en los devanados secundarios son más difíciles de obtener que cuando 
el secundario está en estrella. Como en funcionamiento normal hay dos diodos que condu- . 
cen (uno hacia el polígono y otro saliendo de él), la corriente de la carga se reparte en el 
polígono en dos caminos: uno es el de las fases cuyas tensiones son positivas y el otro es el 
de las fases con tensiones negativas. En cada camino la corriente se reparte de forma direc- 
tamente proporcional a su admitancia o, lo que es lo mismo, inversamente proporcional al 
número de devanados. Se suponen todos estos de idéntica construcción. 


Caso para q par 


La intensidad T entra al polígono y sale de él por dos vértices opuestos. En el esquema 
de la Figura 12-18 se han representado los sentidos reales de las intensidades en el instante 
t, para q = 6. Como conducen D5 y D2”, la intensidad entra por 2 y sale por 5. Cada cami- 
no tiene un número de devanados igual a 9/2 y por cada uno pasa la intensidad 1/2. 

Se da también la forma de onda de la intensidad en el primer devanado: durante un se- 
miperiodo vale 1/2 y durante el otro —1/2. Por tanto, su valor eficaz es 


I 
le > 
z 2 
El factor de potencia en el secundario es, teniendo en cuenta la Expresión (12.9) 
Ud 

=—— = 0,9 19-19) 

Ja E, Í ( ) 
q % 2 


es decir, f... = 0,9 para cualquier g par. 


sec 
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Ficura 12-18  Rectificador de onda completa con secundario en polígono. Intensidades para q = 6. 


Caso para q impar 


Los caminos por los que se reparte Í tienen un número de devanados (q +1)/2 y (q —1)/2. 
Por el primero pasa la intensidad [(q — 1)/2q]1 y por el segundo [(q + 1)/2q]1, es decir, inver- 
samente proporcionales al número de devanados. 

En cada semiciclo pasa la intensidad [(q — 1)/2q]1 durante un número (q + 1)/2 de interva- 
los y la intensidad [(q + 1)/2q11 durante (q — 1)/2 intervalos. Cada intervalo tiene una dura- 
ción de T/2. En el otro semiciclo la forma de onda de la intensidad es igual pero con el signo 
cambiado. 

En la Figura 12-19 se da la intensidad en un devanado secundario cuando q = 3. 

El valor eficaz de la intensidad por los devanados secundarios se halla así: 


21q+1 T/9g-132 q-=1 T/qg+1 21] 1/q?-1 E 
A e Moros pico A a lud (12.13) 
T| 2 291 2% 20:29 29 2 q 


y el factor de potencia 


(12.14) 


Ficura 12-19 Rectificador de onda completa con secundario en polígono. Intensidades 
para q = 3. 
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Intensidades primarias 


Como las intensidades secundarias tienen un valor medio igual a cero, no hay desplaza- 
miento de la curva B-H y el núcleo trabaja normalmente. Las intensidades primarias se hallan 
de forma que compensen los amperios - vuelta creados en cada rama magnética por los devana- 


dos secundarios. 


12.4.3 Caídas de tensión en polígono 


Caso para q par 
La conmutación se estudia con la Figura 12-20 obtenida a partir de las Figuras 12-16 y 
12-18. La distribución de intensidades inmediatamente antes de que e, cambie de signo se 
representa en la parte a) de la figura. El diodo D2 no conduce y es D1 el que da toda la 
intensidad 1 de salida. Por tanto, resulta 
I 


sec2 e 2 


2 


Al hacerse negativa e,, comienza a conducir D2 y el devanado 2 se queda cortocircuitado a 
través de D1 y D2 (Figura 12-20-b). La corriente i,..., evoluciona así: 
y 


ó 
Sel z q Je 2 
E Ep sen wt= — di 
le T q 
z 


T 

+ 

2 E 

Integrándola y haciendo 1... = 1/2 para t= 9/0 (Figura 12-20-c), se obtiene 


Lal LE 
coso (19.15) 
p 
Durante la conmutación el aporte de la tensión e, a la salida es cero, por lo que la caída 
media vale 


BR qua 
(0 O) 2 q 
A.Un => E, sen| ot = — | dt == oLy1 (12.16) 
a q 27 
A 
2D 
I 
1/2 + hseca Ma 
D1 D2 
1/2 1/2 1/2 sec 2 1/2 
PC a NA rro 
ES —_x 3 q 27 LAO 
e,<0 e3>0 e,<0 e,<0 ez>0 
b) 


a, 
e,<0 e, <0 e3>0 
c) 


FicurA 12-20 Distribución de intensidades en la conmutación en un rectificador de onda com- 
pleta con secundario en polígono. 
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Caso para q impar 


La corriente 1... debe pasar de [(q — 1)/2q]1 a [-(q — 1)/2q]1. Como [(q = 1)/2q]1 = 
= (1/2(q = 1)/q, se obtiene para el ángulo de conmutación 


DEPTO : 
cosó =1— ( = a (12.17) 
E, q 
y para la caída 
q Il 
AU, == ota1(1 -2)= oL,I (12.18) 
21 q 27 


Caídas en las resistencias y los diodos 


Se evalúan de la misma manera que para los montajes de onda completa con secundario 
en estrella, 


12,5 ASOCIACIÓN DE RECTIFICADORES 


Los montajes vistos anteriormente suelen agruparse, bien para conseguir una tensión o 
una intensidad de valor elevado, bien para reducir la ondulación de la tensión de salida. 


12.5.1 Asociación de rectificadores en serie 


En la Figura 12-21 se da el esquema de la puesta en serie de dos montajes de onda 
completa, uno con secundario en estrella y el otro en polígono, gracias a lo cual sus tensiones 
de salida están decaladas y se obtienen 12 picos de senoide por periodo en vez de 6. 

Ambos montajes deben dar la misma intensidad. La tensión de salida es la suma 
u=u, + uy y para poder considerarla como producida por un montaje de onda completa 
con q =6 es preciso que los valores medios de 4, y uz coincidan: 


31/3 3 
= 3 é (12.19) 


An o 
Om E 7 E, E Uam 3 z E, 
Ha de ser, por tanto, e BB E, 0, lo que es lo mismo, 


N¿= /3N, 


Secundario 


EN 
Primario 1 a 

1 u= uy + un 
13 
al 


Secundario 


7 
SN 
ñ 


FiGURA 12-21  Rectificadores asociados en serie. 
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Puede usarse un único transformador con un primario y dos secundarios. Como en el 
primario las corrientes aportadas por cada secundario están decaladas, la forma de onda de la 
intensidad total es casi senoidal y su factor de potencia es prácticamente la unidad. 


12.5.2 Asociación de rectificadores en paralelo 


Se emplea para las más altas intensidades. Los rectificadores proporcionan la misma ten- 
sión media de salida, pero sus valores instantáneos no coinciden porque, como se ha visto en 
el Apartado 12.5.1 para los rectificadores en serie, también conviene aquí que las tensiones 
de salida estén decaladas con el objeto de aumentar la pulsación de la onda de salida para 
que el rizado sea menor. 

Si se asocian dos rectificadores en paralelo con sus tensiones de salida decaladas, hay 
interacción mutua. En la Figura 12-22 se han montado en paralelo dos rectificadores cuyos 
secundarios están en estrella. Ambas estrellas están en oposición de fase. Hay un único pri- 
mario. Ya se vio que en cada rectificador individual los diodos conducen durante 120%. Al 
ponerlos en paralelo la conducción de cada diodo se reduce a 60”. En efecto, no hay más que 
observar que el esquema de la Figura 12-22 es el mismo de la Figura 12-8. La corriente de 
la carga es transferida periódicamente de una estrella a otra. 


Secundarios 


Primario 


FiGURA 12-22  Rectificadores asociados en paralelo. 


El modo más sencillo de asociar dos rectificadores en paralelo sin que haya interacción 
es mediante una bobina de absorción, como se indica en la Figura 12-23. Es indiferente su 
colocación entre los terminales positivos o entre los negativos y no es más que una bobina 
con una gran inductancia (núcleo de hierro sin entrehierro) y con toma media. 

La intensidad media proporcionada por cada rectificador es 1/2. Por consiguiente, cada 
diodo conduce la corriente 1/2 durante un tiempo T/3. 

La tensión en la bobina es 

UL = 4 — Ua 


cuya forma de onda es aproximadamente triangular y la tensión de salida es 


UL  U¡ +Ua 
u=u; = 
2 2 
cuyo valor medio coincide con el de u, y uz. 

Gracias a la bobina de absorción los diodos siguen conduciendo 120%, su factor de forma 
es bueno y se aprovechan bien. Igualmente el factor de utilización del transformador es mu- 
cho mejor que si no estuviera la bobina. 

La caída de tensión en la conmutación es igual a la de un rectificador solo 


3 I 
A.Un => 0Laz (12.20) 
27 Es 
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FIGURA 12-23  Rectificadores en paralelo con bobina de absorción. 


En la expresión anterior no se ha tenido en cuenta la intensidad magnetizante de la bobi- 
na, puesto que su efecto puede despreciarse en el funcionamiento normal. Para las cargas 
más pequeñas (y en vacío) su efecto es, no obstante, decisivo. 

La intensidad magnetizante es producida por la tensión 4, de la que está retrasada apro- 
ximadamente un ángulo 7/2 y no circula por la carga. Esta intensidad se superpone a las 
principales de la bobina, cuyo valor es 1/2. En la Figura 12.24 se representan la intensidad 
magnetizante y las intensidades reales en ambas mitades de la bobina. La intensidad magne- 
tizante tiene un valor muy pequeño, ya que la inductancia magnetizante de la bobina de 
absorción es muy grande. 

En el funcionamiento normal tanto ¿,y como ¿,g son siempre positivas. Ninguna puede 
ser negativa porque ello implicaría que en la Figura 12-23 los diodos condujeran en sentido 
inverso. ¿Qué ocurriría para 1/2 < I,,,,,? Las intensidades ¿yy € t,c serían nulas en deter- 
minados intervalos, en los cuales u, =0 y el sistema se comportaría como si en esos inter- 
valos no hubiera bobina de absorción. Al valor 7, = 21, , se lo denomina intensidad crí- 
tica de la carga, por debajo de la cual el funcionamiento es anormal. 


Í, 


HA 
| 


FiGURA 12-24  Intensidades en la bobina de absorción. 
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En particular para 1=0 es u, =0 y el circuito de la Figura 12-23 se comporta exac- 
tamente igual que el de la Figura 12-22. Cada diodo conduce durante 60”. El valor de la 
tensión en vacío es (véase 12.2.1) con q = 6, igual a 0,955E,, Y si no hubiera funcionamien- 
to anormal su valor sería 0,827E,, como se desprende del Apartado 12.2.1 con q =3. 

La característica de salida se da en la Figura 12-25; solo se ha tenido en cuenta la caída 
de tensión debida a la conmutación. De vacío a la carga crítica el sistema se comporta como 
un rectificador de media onda con q = 6. Al aumentar la carga, el ángulo de solape aumen- 
ta y la caída es tan grande porque es debida a la inductancia de la bobina de absorción (mu- 
cho mayor que la de dispersión del transformador) pese a que la intensidad es pequeña. El 
ángulo de solape va aumentando y al llegar a la carga crítica la conducción de cada diodo es 
lgo superior a los 120, A partir de 7..,, la caída de tensión es mucho menor, puesto que solo 
se debe a la inductancia de dispersión del transformador, y el ángulo de solape aumenta en 
una proporción mucho menor que antes. 


Caída debida a la inductancia 
0,955E, sa de la bobina 


Caída debida a la inductancia 
de dispersión del transformador 


FOTOGRAFÍA 12-3 a) Rectificador trifásico con diodos para baños electroquímicos de 100 A y 8 V, cor- 

tesía de la extinta Sanchiz Bueno S.A. (fabricante) y Luis Molina Acedo S.A. (usuario). b) Rectificador 

trifásico de primera generación con diodos para baños electroquímicos de 250 A y 10 V, cortesía de 
Recmak S.A. (fabricante) [12-19] y Luis Molina Acedo S.A. (usuario). 
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FOTOGRAFÍA 12-4  Rectificador trifásico ForocraFía 12-5  Rectificador Siemens trifásico con diodos en configura- 
con 12 diodos (SEMIKRON SKN 240/ ción de 12 pulsos, 1.225 V de entrada y 1.500 V, 2.000 A de salida para ali- 
04 y SKR 240/04) de 225 A y +60 V mentación de tracción. Cortesía de Metro de Madrid. 


60 V en configuración estrella de onda 
completa y triángulo de onda completa 
conectados en serie con el punto medio a 
tierra. Diseñado para Azafrán de España 
S.A. y aplicado a la alimentación conti- 
nua de 1.500 puntos de luz de 18 W en 
invernaderos. Cortesía del grupo UNIO- 
VI-GEL E.P.S. de Ingenieros de Gijón. 
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Para disminuir más la ondulación pueden asociarse dos sistemas rectificadores como el 
de la Figura 12-23 a través de una nueva bobina de absorción. Para el decalado de estos el 
primario de un transformador se conecta en estrella y el del otro en triángulo. Hay, pues, 
dos transformadores y tres bobinas de absorción. Una tensión rectificada de la misma ondu- 
lación puede obtenerse asociando en paralelo un rectificador de onda completa con el secun- 
dario en estrella con otro rectificador de onda completa con el secundario en triángulo. Pue- 
de hacerse con un único transformador y solo se necesita una bobina de absorción. 


12.6 FILTROS PARA RECTIFICADORES NO CONTROLADOS 


Alo largo de la exposición anterior se ha supuesto en serie con la carga una inductancia 
de valor infinito, con lo cual tanto la intensidad como la tensión de salida (esta tras la bobina) 
son uniformes. Las tensiones obtenidas (tensión media de salida, tensión inversa en los dio- 
dos, etc.) serían las mismas si no estuviera la inductancia, pero con la condición de que no 
haya intervalos en que la intensidad de salida sea nula. Las intensidades obtenidas (media en 
los diodos, eficaces en los devanados, etc.) sufren modificación al eliminar la mencionada 
inductancia. Esta actuaba como un filtro, es decir, atenuando los armónicos de la onda de 
salida, la cual se ha visto que está formada por una sucesión de picos de senoide. 

Son muchas las aplicaciones en que se requiere un factor de rizado inferior a un valor 
predeterminado y es necesaria la inclusión de un filtro, el cual ha de ser tanto mayor cuanto 
menor sea el q del rectificador y cuanto menor sea el rizado exigido. Aquí nos limitaremos a 
enumerarlos (Figura 12-26): 
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CA E 
Filtro L 


Filtro C E 


Filtro LC y 


Rectificador 
Filtro se E dE 


Filtro LC doble E 


FIGURA 12-26 Diversos tipos de filtros para rectificadores. 


a) Filtro L. Consta de una inductancia en serie con la carga. 
b) Filtro C. Formado por un condensador en paralelo con la carga. 
) Filtro LC. Es un filtro C conectado en cascada a continuación de un filtro L. Se estu- 
dia en la Sección 13.5. 
d) Filtro en . Consta de un filtro LC conectado en cascada detrás de un filtro C. 
e) Filtro LC doble. Consta de dos filtros LC conectados en cascada. 


12.7 TABLA COMPARATIVA DE RECTIFICADORES NO CONTROLADOS 


En la Tabla 12-1 se dan los valores característicos más importantes de los rectificadores 
no controlados de más uso con transformadores y diodos ideales. La distorsión armónica to- ; 
tal de la intensidad de línea de entrada, D,, parámetro importante en potencias altas, es el 
valor eficaz de sus armónicos dividido por el valor eficaz de su onda fundamental. 


Se quiere realizar un rectificador de 12 V y 10 A de salida sin filtro mediante el circuito de la 

_— Figura 12-6, partiendo de la red de 230 V eficaces y 50 Hz. La intensidad de salida I es perfecta- 
mente continua debido a que la carga es muy inductiva. El transformador se supone ideal y los diodos tienen una 
caída de tensión tal que restan a la carga 1 V de la tensión media dada por el transformador. Se pide: 


1) El valor eficaz E de las tensiones secundarias €, y ez necesarias. 

) La relación de transformación Ng/N. 

) La intensidad eficaz en cada secundario. 

) La intensidad eficaz en el primario. 

) La potencia activa P entregada por el secundario del transformador. 
) Potencia aparente del primario Pao prim Y del secundario Pap sec: 

) Potencia construida del transformador Potirafo: 

) El factor de utilización del transformador. 


1) Según la formulación que aparece en el Apartado 12.2.1 para tener un valor medio de salida 
de 12 V más 1 V (y así compensar la caída de tensión en los diodos) debe cumplirse, puesto 


que q =2, 


q T ; 2 T 
Um == E,sen=  esdecir  12V+1V=>" E,sen= (12.21) 
T gq T 2 
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Monofásico de Trifásico de media onda | Trifásico de media onda | Trifásico onda completa 
P en estrella 


S. en estrella 


Nombre de la 


media onda con diodo de | Bifásico de media onda | Bifásico de onda completa P en estrella P en triángulo 
libre circulación 


configuración 


S. en estrella S, en estrella 


Esquema (0) Q, A: »! »! 
oy, EL oy, En 
w/3 los W73 1 o 
ze Ae 
d AR han 
EL 4 5 
O u u 
> pp 
13 a 0) 
o p) o 
(R = recomendado) R R R 
Eficaces Eficaces Eficaces Eficaces Eficaces Eficaces 
a ln y de y de l 1 / / / / 
tallo al ae ll. Esa sb Es 
(0% 180% 360" (0 180” 360" 0% 180%  360* o” 120” 360" 0” 120* 360” o” 120 360? 
/ Ele / E / AE / 1 22) M2! ! 1 
2 72 5 En 3 ra palo 
Intensidades 120” 240 cl 7 180” 300 
Y 1 237 
1/2 2 3/3 1 
2 5 3 
1/2 ZaE 3 7 


Distorsión total de 
la intensidad de línea O 0,4843 O 0,4843 O) 0.4843 
D, 


O 0,6798 


q o 1 50 Hz 2 100 Hz 2 100 Hz 
1.9 armónico| 


, 
1,571 1,21 0,786 0,482 0,786 0,482 0,0704 0,042 


: . 2 2/2 5/5 
U salida media U, E = O o = D == = 135 
mm EL = 04450 E, y EL = 0900E,, 0,900.E, 2/2 A EL= 135E, 
U salida máxima Upráx 2 E, = 141E, /2 E, = 141E, /2 E, = 141E = J2 E, = 1141, 
L L L L v L L 8 v L L 
2 2 5 T 
U salida mínima Uy, 0 0 0 Nel o 0 OS E, cos L-=0408E, | y/2 E, cos == 1,22E,, 
L L L L 
E 3 143 3 E 
U pico inverso en diodos /2 E, = 1ALE 2,/2.E, = 2,82 E, 2 E, = 141E, 2 E, = 14LÉ, /2 E, = 141E, 2 E, = 141 E, 
Y L L L L L L L L Ny L L y 'L L 
Potencia aparente 7 SES T de E = , a /2 E Ea Es 
cunda o Sn 2/7 Ue l 3 LU LC 0m1=1460N1 | DE 0n1=148001 | Uni =L05Unl 


Potencia aparente El eo 


2 
—= Un 1 =1,21 Un1 q O 1= 1,0501 


Un 1=1 110,1 


7 T 2 
— Un 1=111001 | —0n1=1, 11091 | E UnI=121Un1 


del primario b 2/2 2/2 3,/3 3/3 
Potencia construida 1,34 0,1 1,34 U,, 1 1,11 Un 1 1,35 Un 1 1,35 Uy 1 1,05 Un, 1 
del transformador 
Factor de utilización > 
(50) del esas tornados . Ms , 9,74 yr 0,955 
o T Es A 2 z 21 
E SS Un 1S1M0,1 | ——Uni=L 00,1 | —Unl=L MUI | —UmI=121Up1 | —=Unl=121U,1 20,1 =1,05U,,1 
tomada de red 2/2 2/2 2/2 58 33 3 
Apleción Mio Baja potencia Baja potencia Baja potencia Mesta potencia Media potencia Media potencia 
y baja tensión y media tensión y baja tensión y baja tensión y media tensión 
TaBLa 12-1 Valores característicos de los rectificadores no controlados. E es la tensión 
L 
ideales transformadores y diodos. Seleccionada y ampliada de ]. Schaefer, Rectifier 
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Trifásico de onda completa Hexafásico de media onda Hexafásico de onda completa Asociación serie Asociación paralelo Asociación paralelo 
P en triángulo P en triángulo P en triángulo de trifásicos onda de trifásicos onda de trifásicos media 
S. en estrella 5. en estrella S. en polígono completa desfasados completa desfasados onda desfasados 
El EL E EL 
_ MO) z 40 E O) - MS) 
El (O) E] O EL] O E O 
SONS SO) HO) SO) 
E 
1 1 ds 1 
ri ? A 
e + 
u 
u ñ Lo 
0) 
,r 
O AA E É 
De 
R 
Eficaces Eficaces o Eficaces Efícaces Eficaces 
1 7 7 j 120* 120% 1 Y) 1 
= A So 2 1 O 2 273 
% - , [era mE 1 2 : 1 1273 
0 120 360” y3 060 360% 0250 360 1801 1/2J360 180"[1/2J860* /6 0 120 360” 
1 
/ / 180" 240% | L an le) > a 
feo 300] /Z /3180* 240" [ 1 NE . 2 e E 25 cl 
al ll EE 240"[ 4 60 4 E y6 A 2 
z dl 2 
pa E 0-31 031 60* 1802 / 
, / 3 Y?! e 
3 y E 3 7 3,/2 
7 3 E o UNE 
7 e NE E az Jen, AB LT — 
cue 2/3) y6 
Y3[ y/21! DELOA 43 PELO Jam 
es 3 q a 
3 O=0)//3 adelantada 30—| (V=0//3 adelantada 30 
() 0,3108 (O) 0,1522 O 0,1522 
6 300 Hz 12 600 Hz 
0,0704 | 0,042 0,0172 0,0103 
¡EZ 3/6 
LA E, =0,780 E, BS. y, = 195 E, 
E ya Ja 
yY2 E, =141E,, e 2 Ex, cos 7 =137 E, e cos <=0/707 E, 
ES 
Es T ee 2 2 pe (1 Era El l1+cos Y 
YB Ey cos E =122 Ey a dos E =0,707 E, Ey, cos ula 141 E, |y/2E, E +cos Dl De Es, [tacos 2) 1,32 E, | 2 y, > 3 0612 E, 
y : 
2/2 2 
yY2 E, = 1418, a =1,63 E, a E, =163 E, y2 E, = 141E, y2 E,,= 1,41E,, 2 E, = 141E,, 


= Us T=1,05 Un 1 


Media potencia 
y media tensión 


Ed pa 
z mHy3+1 
e 3 ir Ea E Eo lego 


Alta potenci 
y baja tensión 


Alta potencia 
y media tensión 


Alta potencia 
y alta tensión 


T 

Z Ud, 1=1,05U,1 E 0, 1=181 Un1 (3) El=105 051 1. 1=1,48 Un! 

a y3 3.3) 2 ambos ambos 

ud > E = ye a(/3 +1) A 

Te — Un i= 1 —U, 1= LE 

3 Un 1=1.05 Un! 1,28 Um 2/3 Un 1=1,51 Up, T a Us! 3 Un1=1,05 Unl 

1,05 UT 1,55 Um! 1,11 Uso T 1,03 Un L 1,03 Uy, 1 
0,9 0,97 0,79 


Alta potencia 
y alta tensión 


Alta potencia 
y baja tensión 


y 
E Uni = 1,05 Um! 


eficaz de línea. Se supone intensidad de salida perfectamente continua de valor 1. Se suponen 
Circuits - Theory and Design, Wiley, 1965, con la colaboración de J. L. Molina, SEPSA. 
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u 


de donde 
7 T 7 
E, =19V ¿=20,42 Y (12.29) 


y el valor eficaz de €, y €2 es 


E Os Y 


=-—2 
AA 


Puesto que en el primario existe una tensión eficaz de 230 V y no hay caídas de tensión en el transforma- 
dor por ser ideal, se debe cumplir 


= 14,44 V (12.23) 


No E 1444V 
N 20V  230V 


= 0,06278 (12.24) 


En cada secundario circula un impulso de corriente rectangular de amplitud 1 = 10 A y duración 10 ms 
por cada periodo T de la tensión de entrada de duración 20 ms. De acuerdo con la formulación dada en el 
Apartado 12.2.2, se tiene que el valor eficaz de la intensidad en cada diodo, y por tanto en cada semideva- 
nado secundario del trasformador, es 


A ÓN (12.25) 


En el primario se refleja una onda cuadrada de valor de pico, que al mismo tiempo es el valor eficaz, 
de valor 


Na z : 
Moa Fl E 10 A-0,06278 = 0,6278 A (12.26) 
1 


La potencia activa entregada por el transformador, según la formulación del Apartado 12.2.2, es 
P=U,. 1 =(12 V +1V)-10 A = 130 W (12.27) 


Según la formulación del Apartado 12.2.2, el factor de potencia del primario es 0,9 y el del secundario 
0,636, por lo que 


Pay prim = P/0,9 = 130/0,9 = 144,4 VA Pap sec = P/0,636 = 204,4 VA (12.28.a, b) 


En efecto, 
Pas primo = Íprima*230 V = 0,6278 -230 = 144,4 VA : 


Y Pap sec = 2* 7,071 A- 14,44 V = 204,4 VA (el coeficiente 2 es el número de devanados del secundario) 


La potencia construida del transformador, siguiendo con la formulación en 12.2.2, es 


1 
o a (12.29) 


SA 


El factor de utilización FU del transformador se ha definido como el cociente entre la potencia activa que 
transmite y la potencia construida. En este caso, en que se considera caída de tensión en los diodos, la 
potencia activa que transmite, ya calculada (130 W), incluye la potencia de salida y la potencia perdida en 
los diodos. Por tanto, se tiene 


FU = 130 W/174,4 VA = 0,7454 (12.30) 


y coincide con el valor obtenido en el Apartado 12.2.2 para el caso sin pérdidas en los diodos. Ello se debe 
a que la definición del FU considera la potencia activa transmitida por el transformador, con independen- 
cia de si hay o no hay pérdidas posteriores en los diodos o en el posible filtro de salida. 


| Se desea construir un rectificador con entrada trifásica de 400 V/230 V no controlado de 1.000 A y 
100 V de salida, ambos valores medios. Con objeto de realizar una primera elección de la configu- 


ración más conveniente se quiere conocer en condiciones ideales (carga muy inductiva e intensidad de salida sin 
rizado; transformadores y diodos ideales) los parámetros que se enumeran en las preguntas 1) a 6) para las confi- 
guraciones (se adoptan las denominaciones de la Tabla 12-1) siguientes: 


a) 


Trifásico de media onda triángulo-estrella. 


b) Trifásico de onda completa triángulo-estrella. 
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c) Hexafásico media onda triángulo-estrella. 
d) Asociación serie de trifásicos onda completa desfasados. 


Preguntas para cada configuración: 


1) Relación de transformación r (secundario/primario) adicional a la supuesta en la Tabla 12-1 para obtener 
la tensión de salida U,, de 100 Y solicitada. 

) Número de diodos necesarios, intensidad media y tensión de pico inversa. 

) Factor de rizado f, de la tensión de salida. 

) Intensidad eficaz en la línea de entrada y distorsión armónica de la misma, 

) Potencia construida del transformador. 


Empléense los datos de la Tabla 12-1 sin más justificación. Finalmente propóngase una configuración para el 
caso en que prime baja caída de tensión perdida en los diodos y para el caso en que prime baja distorsión de la 
intensidad de línea. 


] 1) Enla configuración a) según la tabla se tiene U,, =0,675EL, Para obtener la tensión de sali- 
da U,,, de 100 V solicitada con la tensión de línea Ey, de 400 V, la relación r debe ser tal que se 


cumpla 
100 V = 0,675: 400 V:r (12.31) 

de donde 
ría) = 0,3704 (12.32) 


Operando de la misma manera para las demás configuraciones se obtiene 


r(b) = 0,1852 (12.33) 
r(c) = 0,3205 (12.34) 
r(d) = 0,09259 (12.35) 


2) Para la configuración a) el número de diodos es de 3. Conducen una intensidad de 1.000 A durante 120? 
de los 360? del periodo completo, por lo que la intensidad media es 


1 (a) = 1.000 A (120%/360%) = 333,33 A (19.36) * 


media diodo 


La tensión de pico inversa en el diodo es, según la tabla, 1,41£y,, que teniendo en cuenta el efecto de 
la relación adicional r se convierte en 


Ú = 1,41 400 V-r(a) = 1,41 400 V-0,3704 = 208,9 Y (12.37) 


pico inversa diodo(2) 


Para la configuración b) el número de diodos es 6. Conduce cada uno de los tres de la salida positiva 
durante 120%, y lo mismo cada uno de los tres de la salida negativa. Por tanto, la intensidad media es la 
misma que para la configuración anterior, es decir, 


Lascaia diodo (B) = 1.000 A (1209/3600) = 333,33 A (12.38) 


La tensión de pico inversa en el diodo es, según la tabla, 1,41E, igual que en la configuración a), pero 
ahora la relación adicional r es distinta y se tiene 


Uco versa diodo(D) = 1,41::400 V-r(b) = 1,41 :400 V-0,1852 = 104,45 V (12.39) 


Para la configuración c) el número de diodos es 6. Conduce cada uno la intensidad de salida Y durante 
60%. Por tanto, la intensidad media es la 


Dnedia diodo(C) = 1.000 A (60/3607) = 166,67 A (12.40) 


La tensión de pico inversa en el diodo es, según la tabla, 1,63E,, y teniendo en cuenta la relación 
adicional r hallada antes se tiene 


(b) = 1,63 -400 V «r(c) = 1,63 :400 V -0,3205 = 209 V (12.41) 


Unico inversa diodo 
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Para la configuración d) el número de diodos es 12. Conduce cada uno de los tres de las salidas positivas y 
negativas de los dos puentes durante 120%. Por tanto, la intensidad media es la misma que para las confi- 
guraciones a) y b), es decir, 


e edia diodo) = 1.000 A (120/360% = 333,93 A (12.42) 


La tensión de pico inversa en el diodo es, según la tabla, 1,41 Ey, y teniendo en cuenta la relación 
adicional r hallada antes se tiene 


Upico inversa diodo(d) = 1,41 400 V-r(d) = 1,41 400 V-0,09259 = 52,22 V (12.43) 


3) El factor de rizado f, de la tensión de salida para cada una de las configuraciones, según la tabla, es 


Fla) = 0,179 (12.44) 
F.(b) = 0,042 (12.45) 
f,(c) = 0,042 (12.46) 
fd) = 0,0103 (12.47) 


4) Para la configuración a) la tabla da una intensidad eficaz de la línea de entrada 1/ 8 Este valor queda 
multiplicado por la relación adicional r(a), por lo que, sabiendo que en nuestro caso I = 100 A, resulta 


Iincala) = (1,/2/3):r(a) = (1.000 A, /2/3)-0,3704 = 174,61 A (12.48) 


cuya distorsión armónica total D¡(a), según la tabla, es 67,98%. 
Operando del mismo modo para las demás configuraciones se tiene 


Dinea(b) = (1,/2/3)-r(b) = (1.000 A ,/2/3)-0,1852 = 151,22 A Dí(b)=31,08% (12.49.a, b) 
Itnea[c) = (1/2/3): ríe) = (1.000 A ./2/3)-0,3205 =15L,1 A Dífe)= 31,08% (12.50.a, b) 

Dime) =(1(y3 + D/,/3)) r(d) = (1.000 A((/3 + D/,/3))-0,09259 = 146 A Did) = 15,22% 
(12.5La, b) 

5) Delos coeficientes dados en la tabla para la potencia construida se obtiene directamente 

Potuar(a) = 1,35U,, 1 = 1,35: 100 V- 1.000 A = 135 KVA (12.52) 
Pot. (b) = 1,05U,, 1 = 1,05: 100 V- 1.000 A = 105 KVA (12.53) 
Potr,apo(c) = 155U,,1= 155-100 V-1.000 A = 155 kVA (12.54) 
Potato (d) = 1,080, 1 = 1,03: 100 V-1.000 A = 103 kVA (12.55) 


Elección propuesta: 


— Si prima la baja caída de tensión en los diodos se propone la configuración a), ya que se pierde sola- 
mente la caída de tensión en un diodo (1 V), lo mismo que en la configuración c). Aquella tiene una 
potencia construida menor que esta aunque mayor distorsión de la intensidad de entrada. 

— Si prima la distorsión de la intensidad de entrada (criterio importante en la actualidad, por las restric- 
ciones que impone la normativa eléctrica) la configuración propuesta es la d). Tiene el inconveniente, 
importante en este ejemplo con tensión de salida (100 V) más bien baja, de que se pierden cuatro 
caídas de tensión en diodos (4: 1 V = 4 V), aunque la potencia construida del transformador es la me- 
nor, y prácticamente igual a la potencia de salida. Es la configuración adoptada en el rectificador de la 
Fotografía 12-4, con una tensión de salida algo mayor (120 V). 


AAA 
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